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Prefacio 


La tercera edición de Electrónica de potencia pretende ser un libro de texto para un curso de elec¬ 
trónica de potencia o convertidores estáticos para alumnos de licenciatura, principiantes o avanza¬ 
dos, de ingeniería eléctrica e ingeniería electrónica. También se puede usar como texto para 
alumnos graduados y como libro de referencia para ingenieros profesionales en el campo del dise¬ 
ño y las aplicaciones de la electrónica de potencia. Los prerrequisitos son cursos de electrónica 
básica y de circuitos eléctricos básicos. El contenido de Electrónica de potencia va más allá del 
alcance de un curso de un semestre. El tiempo normal asignado a un curso de electrónica de poten¬ 
cia en un plan de estudios de licenciatura es sólo de un semestre. La electrónica de potencia ha pro¬ 
gresado hasta el punto en que es difícil cubrir todo el tema en un curso de un semestre. Para la 
licenciatura, los capítulos 1 a 11 bastan para proporcionar una buena base de electrónica de poten¬ 
cia. Los capítulos 12 a 16 deberían dejarse para otros cursos, o incluirse en un curso para gradua¬ 
dos. La tabla P.l muestra los temas sugeridos para un curso de un semestre de “Electrónica de 
potencia” y la tabla P.2 para un curso de un semestre sobre “Electrónica de potencia y acciona¬ 
mientos de motores”. 


TABLA P.l 

Temas sugeridos para un curso de electrónica de potencia con duración de un semestre 


Capítulo 

Temas 

Secciones 

Clases 

1 

Introducción 

1.1 a 1.12 

2 

2 

Diodos y circuitos semiconductores de potencia 

2.1 a 2.4,2.7,2.10 a 2.13 

2 

3 

Rectificadores de diodo 

3.1 a 3.9 

5 

4 

Transistores de potencia 

4.2,4.10,4.11 

2 

5 

Convertidores CD-CD 

5.1 a 5.7 

5 

6 

Inversores con modulación de ancho de pulso 

6.1 a 6.6,6.8 a 6.11 

7 

7 

Tiristores 

7.1 a 7.5,7.9,7.10 

2 

8 

Inversores de pulso resonante 

8.1 a 8.5 

3 

10 

Rectificadores controlados 

10.1 a 10.6 

6 

11 

Controladores de voltaje de CA 

11.1 a 11.5 

3 

12 

Interruptores estáticos 

12.1 a 12.8 

2 


Exámenes intermedios y preguntas 


3 


Examen final 


3 


Clases totales en un semestre de 15 semanas 


45 


XIX 
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TABLA P.2 Temas sugeridos para un curso de un semestre sobre electrónica de potencia y accionamientos de motor 


Capítulo 

Temas 

Secciones 

Clases 

1 

Introducción 

1.1 a 1.12 

2 

2 

Diodos semiconductores y circuitos de potencia 

2.1 a 2.4,2.7,2.10 a 2.13 

2 

3 

Rectificadores de diodo 

3.1 a 3.8 

4 

4 

Transistores de potencia 

4.2,4.10,4.11 

1 

5 

Convertidores CD-CD 

5.1 a 5.7 

4 

6 

Inversores con modulación de ancho de pulso 

6.1 a 6.6,6.8 a 6.11 

5 

7 

Tiristores 

7.1 a7.5,7.9,7.10 

1 

10 

Rectificadores controlados 

10.1 a 10.7 

5 

11 

Controladores de voltaje de CA 

11.1 a 11.5 

2 

Apéndice 

Circuitos magnéticos 

B 1.6 a 16.6 

1 

15 

Accionamientos de CD 

15.1 a 15.7 

5 

Apéndice 

Circuitos trifásicos 

A 1.6 a 16.6 

1 

14 

Accionamientos de CA 

16.1 a 16.6 

6 


Exámenes intermedios y preguntas 


3 


Examen final 


3 


Total de clases en un semestre de 15 semanas 


45 


Los fundamentos de la electrónica de potencia están bien establecidos, y no cambian con ra¬ 
pidez. Sin embargo, las características de los dispositivos mejoran continuamente y se van agregan¬ 
do nuevos diseños. Electrónica de potencia , donde se usa el método de abajo hacia arriba, explica 
primero las características de conversión de dispositivos, y después las aplicaciones. Subraya los 
principios fundamentales de las conversiones de potencia. Esta tercera edición de Electrónica de 
potencia es una revisión completa de la segunda edición, y i) se caracteriza por el método de aba¬ 
jo hacia arriba, y no de arriba hacia abajo; ii) introduce el estado actual de las técnicas avanzadas 
de modulación; iii) presenta tres nuevos capítulos sobre “Inversores de varios niveles” (capítulo 9), 
“Sistemas flexibles de transmisión de ca” (capítulo 13, y “Circuitos de excitación de compuerta” 
(capítulo 17), y también presenta técnicas de estado actual de avance; iv) integra SPICE, pro¬ 
grama estándar en la industria, y ejemplos de diseño que se comprueban con estimulación 
con SPICE; v) examina convertidores con cargas RL con conducción continua y discontinua 
de corriente, y vi) tiene secciones y/o párrafos ampliados con más explicaciones. El libro se di¬ 
vide en cinco partes: 

1. Introducción - Capítulo 1 

2 . Dispositivos y circuitos de excitación de compuerta - Capítulos 2,4,7 y 17 

3 . Técnicas de conversión de potencia - Capítulos 3,5,6,8,8,10 y 11 

4 . Aplicaciones - Capítulos 12,13,14,15 y 16 

5 . Protección y modelado térmico - Capítulo 18 

Los temas como circuitos trifásicos, circuitos magnéticos, funciones de conmutación de los converti¬ 
dores, análisis de estados transitorios de cd y análisis de Fourier se repasan en los apéndices. 

La electrónica de potencia tiene que ver con las aplicaciones de la electrónica de estado só¬ 
lido para el control y la conversión de la energía eléctrica. Las técnicas de conversión requieren 
el encendido y apagado de dispositivos semiconductores de potencia. Los circuitos electrónicos de 
bajo nivel, que normalmente consisten en circuitos integrados y componentes discretos, gene¬ 
ran las señales requeridas de excitación para los dispositivos. Los circuitos integrados y los 
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componentes discretos están siendo reemplazados por microprocesadores y circuitos integrados 
de procesamiento de señales. 

Un dispositivo ideal de potencia no debe tener limitaciones de conexión y desconexión, en 
términos de tiempo de encendido, tiempo de apagado, y posibilidades de manejo de corriente y 
voltaje. La tecnología de semiconductores de potencia está desarrollando con rapidez los dispo¬ 
sitivos, cada vez con límites mayores de voltaje y corriente. Los dispositivos de conmutación de 
potencia, como por ejemplo los BJT, MOSFET, SIT, IGBT, MCT, SITH, SCR, TRIAC, GTO, 
MTO, ETO, IGCT, todos ellos de potencia, y otros dispositivos semiconductores, están siendo 
utilizados cada vez más en una amplia gama de productos. Con la disponibilidad de dispositivos 
de interrupción más rápidos, las aplicaciones de los modernos microprocesadores y el proceso 
digital de señales, para sintetizar la estrategia de control de los dispositivos de control que cum¬ 
plan con las especificaciones de conversión, están ensanchando el campo de la electrónica de po¬ 
tencia. La revolución en la electrónica de potencia ha ido generando impulso desde principios de 
1990. Dentro de los próximos 20 años, la electrónica de potencia va a conformar y acondicionar 
la electricidad en algún punto entre su generación y todos los usuarios. Las aplicaciones potencia¬ 
les de la electrónica todavía están por explorarse por completo, pero en este texto se ha tratado 
de abarcar todas las aplicaciones posibles. 

Cualquier comentario y sugerencia acerca de este libro es bienvenido, y se debe mandar al 

autor. 


Dr. Muhammad H. Rashid 
Professor and Director 
Electrical and Computer Engineering 
University of West Florida 
11000 University Parkway 
Pensacola, FL 32514-5754 

Correo electrónico: mrashid@uwf.edu 

PROGRAMA PSPICE Y SUS ARCHIVOS 

La versión de los programas de esquemas de PSpice y/u Oread de captura se pueden obtener o 
descargar de 

Cadenee Design Systems, Inc. 

2655 Seely Avenue 
San José, CA 95134 

Websites: http://www.cadence.com 
http://www.orcad.com 
http://www.pspice.com 

El sitio de red http://uwf.edu/mrashid contiene todos los archivos de circuitos en PSpice, es¬ 
quemas PSpice, captura Oread y Mathcad, para usarse con este libro. 

Nota importante: Los archivos de circuito PSpice (con una extensión .CIR) son autocon- 
tenidos y cada uno contiene todos los modelos necesarios de dispositivo o de componente. Sin 
embargo, los archivos de esquemas en PSpice (con una extensión .SCH) necesitan el archivo 
de biblioteca definido por el usuario Rashid_PE3-MODEL.LIB, que se incluye en los archivos 
esquemáticos, y se deben incluir desde el menú Analysis de PSpice Schematics. De igual manera, 
los archivos esquemáticos en Oread (con extensiones .OPJ y .DSN) necesitan la biblioteca 
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Rashid_PE3_MODEL.LIB , que se incluye con los archivos esquemáticos de Oread, se deben 
incluir desde los ajustes del menú PSpice Simulation de Oread Capture. Si no están incluidos 
esos archivos al ejecutar la simulación, no se procesarán y producirán errores. 
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CAPÍTULO 1 

Introducción 


Los objetivos de aprendizaje de este capítulo son los siguientes: 

• Adquirir una perspectiva de la electrónica de potencia y la historia de su desarrollo 

• Adquirir una perspectiva de diversos tipos de dispositivos semiconductores de potencia y sus carac¬ 
terísticas de conmutación 

• Aprender las clases de convertidores de potencia 

• Conocer los recursos para localizar fabricantes de semiconductores de potencia 

• Conocer los recursos para localizar artículos publicados de electrónica de potencia y sus aplicaciones. 

1.1 APLICACIONES DE LA ELECTRÓNICA DE POTENCIA 

La demanda de control de energía eléctrica para los sistemas de impulsión con motores eléctricos 
y de controles industriales ha existido durante muchos años, y ha conducido al temprano desarro¬ 
llo del sistema Ward-Leonard para la obtención de voltajes variables de cd con los cuales controlar 
los impulsores de motores de cd. La electrónica de potencia ha revolucionado el concepto de con¬ 
trol de la potencia de conversión de energía y del control de accionamientos de motores eléctricos. 

En la electrónica de potencia se combinan la potencia, la electrónica y el control. El con¬ 
trol tiene que ver con las características de estado estable y dinámicas de sistemas de lazo cerra¬ 
do. La potencia tiene que ver con el equipo estático y rotatorio para la generación, transmisión y 
distribución de la energía eléctrica. La electrónica tiene que ver con los dispositivos y circuitos 
de estado sólido para el procesamiento de señales que cumplan con los objetivos deseados en el 
control. Electrónica de potencia se puede definir como las aplicaciones de la electrónica de esta¬ 
do sólido para el control y la conversión de la energía eléctrica. La interrelación entre la electró¬ 
nica de potencia con potencia, electrónica y control se muestra en la figura 1.1. 

La electrónica de potencia se basa principalmente en la conmutación de dispositivos semi¬ 
conductores de potencia. Con el desarrollo de la tecnología de los semiconductores de potencia, 
las capacidades de manejo de potencia y la rapidez de conmutación de los dispositivos de poten¬ 
cia ha mejorado en forma considerable. El desarrollo de los microprocesadores y la tecnología de 
las microcomputadoras tiene un gran impacto sobre el control y la sintetización de la estrategia 
de control para los dispositivos semiconductores de potencia. El equipo moderno de electrónica de 
potencia emplea 1) semiconductores de potencia que se pueden considerar como el músculo, y 
2) la microelectrónica, que tiene el poder y la inteligencia de un cerebro. 
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FIGURA 1.1 

Relación entre electrónica de potencia, potencia, electrónica y control. 


La electrónica de potencia ya encontró un lugar importante en la tecnología moderna, y se 
usa ahora en una gran diversidad de productos de gran potencia, como controles de temperatu¬ 
ra, de iluminación, de motores, fuentes de poder, sistemas de impulsión de vehículos y sistemas 
de corriente directa en alto voltaje (HVDC, de sus siglas en inglés high-voltage direct-current). Es 
difícil establecer las fronteras de las transmisiones flexibles de ca (FACT, de flexible ac transmis- 
sions) para las aplicaciones de electrónica de potencia, en especial con las tendencias actuales del 
desarrollo de los dispositivos de potencia y los microprocesadores. La tabla 1.1 muestra algunas 
de las aplicaciones de la electrónica de potencia [5]. 

1.1.1 Historia de la electrónica de potencia 

La historia de la electrónica de potencia se inicia en 1900 con la introducción del rectificador de 
arco de mercurio. Después se introdujeron en forma gradual el rectificador de tanque metálico, 
el de tubo al vacío controlado por la rejilla, el ignitrón, el fanotrón y el tiratrón. Estos dispositivos 
se aplicaban para el control de potencia hasta la década de 1950. 

La primera revolución electrónica comenzó en 1948, con la invención del transistor de silicio 
en los Bell Telephone Laboratories, por Bardeen, Brattain y Schockley. La mayor parte de las tecno¬ 
logías modernas de electrónica avanzada se pueden rastrear a partir de ese invento. La microelec¬ 
trónica moderna ha evolucionado a través de los años a partir de los semiconductores de silicio. El 
siguiente adelanto, en 1956, también fue logrado en los Bell Laboratories, o sea la invención del 
transistor de disparo PNPN , que se definió como tiristor, o rectificador controlado de silicio (SCR). 

La segunda revolución electrónica comenzó en 1958, con el desarrollo del tiristor comercial, 
por la General Electric Company. Fue el principio de una nueva era de la electrónica de potencia. 
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TABLA 1.1 Algunas aplicaciones de la electrónica de potencia 


Abrepuertas de cochera 
Abrepuertas eléctricos 
Aceleradores de partículas 
Acerías 

Accionamientos de motor 
Acondicionamiento de aire 
Alarmas 

Alarmas antirrobo 
Alumbrado de alta frecuencia 
Amplificadores de audio 
Amplificadores de RF 
Arranque de máquinas síncronas 
Arranque de turbinas de gas 
Artículos de potencia espacial 
Artículos fotográficos 
Aspiradoras 

Balastras para lámpara de arco de mercurio 

Bombas y compresores 

Calderas 

Calentamiento por inducción 
Cargador de baterías 
CD de alto voltaje (HVDC) 

Charolas de calentamiento de alimentos 
Circuitos de TV 
Cobijas eléctricas 

Compensación de volt-amperes reactivos (VAR) 

Computadoras 

Contactores de estado sólido 

Controles de hornos 

Controles de motor 

Controles de temperatura 

Controles lineales de motor de inducción 

Deflexiones en cinescopios 

Destelladores 

Destelladores de luz 

Disyuntores estáticos 

Electrodomésticos 

Electroimanes 

Elevadores 

Excitatrices de generador 
Fábricas de papel 
Fibras sintéticas 
Fonógrafos 
Fotocopias 

Fuentes de energía solar 
Fuentes de poder 
Fuentes de poder en aviación 
Fuentes de poder ininterrumpibles 
Fuentes de poder para radar y sonar 
Galvanoplastia electromecánica 
Generadores ultrasónicos 
Grabaciones magnéticas 


Grúas y montacargas 
Herramientas motorizadas de mano 
Horno de cemento 
Hornos 

Ignición electrónica 

Imanes 

Imprentas 

Juegos 

Juguetes 

Láseres de potencia 
Lavadoras 
Licuadoras 
Locomotoras 
Máquinas de coser 
Máquinas herramienta 
Mezcladoras de alimento 
Minería 

Modelos de trenes 

Molinos 

Mostradores 

Movimiento masivo de personas 
Perforación petrolera 
Precipitadores electrostático 
Procesamiento químico 
Proyectores cinematográfico 
Publicidad 
Secadoras de ropa 
Secadoras eléctricas 
Semáforos 

Sistemas de seguridad 
Sistemas servomotores 
Soldadoras 
Soldadura Sopladores 
Refrigeradores 
Reguladores 

Reguladores de iluminación 
Reguladores de luz 
Reguladores de voltaje 
Relevadores de estado sólido 
Relevadores de seguro 
Relevadores estáticos 
Relojes 

Transmisores en muy baja frecuencia (VLF) 

Transportadores 

Transporte colectivo 

Trenes 

Varillas de control de reactores nucleares 

Vehículos eléctricos 

Vehículos estibadores 

Ventiladores 

Ventiladores eléctricos 

Unidad de reconocimiento superficial 


Fuente: Ref. 5. 
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FIGURA 1.2 

Historia de la electrónica de potencia (Cortesía del Centro Tennessee para Investigación y Desarrollo). 
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Desde entonces se han introducido muchas clases distintas de dispositivos semiconductores de po¬ 
tencia y de técnicas de conversión. La revolución microelectrónica nos permitió tener la capacidad 
de procesar una cantidad gigantesca de información con una rapidez increíble. La revolución en 
la electrónica de potencia nos está permitiendo conformar y controlar grandes cantidades de po¬ 
tencia con una eficiencia siempre creciente. Debido al enlace entre la electrónica de potencia, el 
músculo, con la microelectrónica, el cerebro, están surgiendo hoy muchas aplicaciones potencia¬ 
les de la electrónica de potencia, y esta tendencia va a continuar. Dentro de los siguientes 30 
años, la electrónica de potencia conformará y acondicionará la electricidad en algún lugar de la 
red de transmisión entre su generación y todos los usuarios. La revolución de la electrónica de 
potencia ha adquirido impulso desde las postrimerías de la década de 1980 y a principios de 1990 
[1]. En la figura 1.2 se muestra una historia cronológica de la electrónica de potencia. 


1.2 DISPOSITIVOS SEMICONDUCTORES DE POTENCIA 

Desde que se desarrolló el primer tiristor de SCR a finales de 1957, ha habido progresos impre¬ 
sionantes en los dispositivos semiconductores de potencia. Hasta 1970, los tiristores convencio¬ 
nales se habían usado exclusivamente para el control de potencia en aplicaciones industriales. A 
partir de 1970 se desarrollaron varios tipos de dispositivos semiconductores de potencia, que en¬ 
traron al comercio. La figura 1.3 muestra la clasificación de los semiconductores de potencia, que 
se fabrican, ya sea con silicio o con carburo de silicio. Sin embargo, los dispositivos de carburo de 
silicio todavía están en desarrollo, y la mayor parte de los dispositivos se fabrican con silicio. Estos 
dispositivos se pueden dividir en forma general en tres clases: 1) diodos de potencia, 2) transisto¬ 
res y 3) tiristores. También se pueden dividir en general en cinco tipos: 1) diodos de potencia, 
2) tiristores, 3) transistores de unión bipolar (BJT, de sus siglas en inglés bipolar junction transis¬ 
tor), 4) transistores de efecto de campo de óxido de metal semiconductor (MOSFET, de sus siglas 
en inglés Metal oxide semiconductor field-effect transistor), y 5) transistores bipolares de com¬ 
puerta aislada (IGBT, de sus siglas en inglés insulated-gate bipolar transistor) y transistores de 
inducción estática (SIT, de sus siglas en inglés static induction transistor). 

1.2.1 Diodos de potencia 

Un diodo tiene dos terminales: un cátodo y un ánodo. Los diodos de potencia son de tres tipos: 
de propósito general, de alta velocidad (o recuperación rápida), y de Schottky. Los diodos de 
propósito general, o de aplicación general, se consiguen hasta para 6000 V y 4500 A, y la capaci¬ 
dad de los diodos de recuperación rápida puede llegar hasta 6000 V y 1100 A. El tiempo de recu¬ 
peración inversa varía entre 0.1 y 5 jjls. Los diodos de recuperación rápida son esenciales para 
una conmutación de alta frecuencia de los convertidores de potencia. Los diodos de Schottky 
tienen bajo voltaje de estado activo (o de conducción) y un tiempo de recuperación muy peque¬ 
ño, de nanosegundos, en forma característica. La corriente de fuga, o corriente de pérdida, au¬ 
menta al subir la capacidad de voltaje, y sus capacidades se limitan a 100 V, 300 A. Un diodo 
conduce cuando su voltaje de ánodo es mayor que el del cátodo, y la caída de voltaje directo de 
un diodo de potencia es muy pequeña, en el caso normal de 0.5 a 1.2 V. Si el voltaje del cátodo es 
mayor que el del ánodo, se dice que el diodo está en modo de bloqueo. La figura 1.4 muestra di¬ 
versas configuraciones de diodos de propósito general, que caen básicamente en dos tipos. Uno 
se llama de borne o montado en borne o en clavija y el otro se llama tipo disco, prensado, o puck 
(este último es de disco de hockey). En uno del tipo montado en borne, el ánodo o el cátodo 
pueden ser la clavija. 
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FIGURA 1.3 

Clasificador de los semiconductores de potencia. [Ref. 2, S. Bernet] 


1.2.2 Tiristores 

Un tiristor tiene tres terminales: un ánodo, un cátodo y una compuerta. Cuando se hace pasar 
una corriente pequeña por la terminal de la compuerta, hacia el cátodo, el tiristor conduce siem¬ 
pre que la terminal del ánodo tenga mayor potencial que el cátodo. Los tiristores se pueden di¬ 
vidir en once tipos: a) tiristor conmutado forzado, b) tiristor conmutado por línea, c) tiristor de 
abertura de compuerta (GTO, de sus siglas en inglés gate-turn-off thyristor), d) tiristor de con¬ 
ducción inversa (RCT, de sus siglas en inglés reverse-conducting thyristor ), e) tiristor de induc¬ 
ción estática (SITH, de sus siglas en inglés static induction thyristor ), f) tiristor de abertura de 
compuerta asistida (GATT, de sus siglas en inglés gate-assisted turn-off thyristor), g) rectificador 
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FIGURA 1.4 

Diversas configuraciones de diodos de uso general. 
(Cortesía de Powerex, Inc.) 


fotoactivado controlado de silicio (LASCR, de sus siglas en inglés light-activated silicon-controlled 
rectifier (LASCR), h) tiristor abierto por MOS (MTO, por sus siglas en inglés MOS turn-off ), 
i) tiristor abierto por emisor (ETO, por sus siglas en inglés emitter turn-off ), j) tiristor conmutado 
por compuerta integrada (IGCT, por sus siglas en inglés integrated gate-commutated thyristor) y 
k) tiristores controlados por MOS (MCT, por sus siglas en inglés MOS-controlled thyristor). Una 
vez que un tiristor está en modo de conducción, el circuito de la compuerta no tiene control, y el 
tiristor continúa conduciendo. Cuando un tiristor está en modo de conducción, la caída de volta¬ 
je directo es muy pequeña, en forma característica de 0.5 a 2 V. Un tiristor que conduce se puede 
apagar haciendo que el potencial del ánodo sea igual o menor que el potencial del cátodo. 
Los tiristores conmutados por línea se apagan (o desactivan o bloquean) debido a la naturaleza 
senoidal del voltaje de entrada, y los tiristores de conmutación forzada se apagan con un circui¬ 
to adicional, llamado circuito de conmutación. La figura 1.5 muestra diversas configuraciones de 
tiristores con control de fase (o conmutados por línea): borne, disco, plano y clavija. 

Los tiristores naturales, o conmutados por línea se consiguen con capacidades hasta 6000 V, 
4500 A. El tiempo de abertura de los tiristores de alta velocidad y bloqueo inverso ha mejorado 
bastante, y es posible tener de 10 a 20 |xs en un tiristor para 3000 V y 3600 A. El tiempo de aber¬ 
tura se define como el intervalo de tiempo entre el instante en el que la corriente principal baja 
a cero después de una interrupción externa del circuito de voltaje principal, y el instante cuando 
el tiristor es capaz de sostener un voltaje principal de respaldo especificado sin encenderse. 



FIGURA 1.5 

Diversas configuraciones de tiristores. (Cortesía 
de Powerex, Inc.) 
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Los RCT y los GATT se usan mucho para conmutación de alta velocidad, en especial en aplica¬ 
ciones de tracción. Se puede considerar que un RCT es un tiristor con un diodo inverso en para¬ 
lelo. Estos diodos se consiguen hasta para 4000 V, 2000 A (y 800 A en conducción inversa) con un 
tiempo de conmutación de 40 |xs. Los GATT se consiguen hasta para 1200 V, 400 A, con una ve¬ 
locidad de conmutación de 8 jxs. Los LASCR, que se consiguen hasta para 6000 V, 1500 A, con 
una rapidez de conmutación de 200 a 400 |xs, son adecuados para sistemas de potencia de alto 
voltaje, en especial los de corriente directa de alto voltaje. Para aplicaciones en ca de baja poten¬ 
cia, se usan mucho los TRIAC en todos los tipos de controles sencillos de temperatura, de ilumi¬ 
nación, de motores y en los interruptores de ca. Las características de los TRI AC se parecen a las 
de dos tiristores conectados en paralelo inverso, que sólo tienen una terminal de compuerta. El 
flujo de corriente por un TRI AC se puede controlar en cualquier dirección. 

Los GTO y los SITH son tiristores de autoabertura. Se encienden (activan o desbloquean) 
aplicando un pulso positivo corto a las compuertas, y se apagan por aplicación de pulso nega¬ 
tivo corto a las compuertas. No requieren circuito alguno de conmutación. Los GTO son muy 
atractivos para la conmutación forzada de convertidores, y se consiguen hasta para 6000 V y 
6000 A. Se espera que los SITH, cuyas capacidades pueden alcanzar 1200 V y 300 A, se apliquen 
en convertidores de potencia intermedia y frecuencias de varios cientos de kilohertz, más allá 
del intervalo de frecuencias de los GTO. La figura 1.6 muestra diversas configuraciones de GTO. 
Un MTO [3] es una combinación de un GTO y un MOSFET, que juntos superan las limitaciones 
de capacidad de abertura del GTO. Su estructura es parecida a la de un GTO y conserva las ven¬ 
tajas del GTO de alto voltaje (hasta 10 kV) y alga corriente (hasta 4000 A). Los MTO se pueden 
usar en aplicaciones de gran potencia, que van desde 1 hasta 20 MVA. Un ETO es un híbrido de 
MOS y GTO, que combina las ventajas tanto del GTO como del MOSFET. El ETO tiene dos 
compuertas: una compuerta normal para abertura y una con una serie de MOSFET para cerra¬ 
do. SE han demostrado ETO con capacidad de corriente hasta de 4 kA y capacidad de voltaje 
hasta de 6 kV. 

En un IGCT [4] se integra un tiristor conmutado por compuerta (GCT) con un activador 
de compuerta de tarjeta de circuito impreso. El GCT es un GTO con conmutación permanente 
con un pulso de corriente de compuerta muy rápido y grande, tan grande cono la capacidad to¬ 
tal de corriente, que toma toda la corriente del cátodo en el ánodo en aproximadamente 1 |xs, pa¬ 
ra asegurar un abierto rápido. En forma parecida a un GTO, el IGCT se enciende aplicando a su 


FIGURA 1.6 

Tiristores de apagado por compuerta (GTO). 
(Cortesía de International Rectifiers). 
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compuerta la corriente de cerrado. El IGCT se apaga por medio de una tarjeta de circuito activa¬ 
dor de compuerta, de varias capas, que puede suministrar un pulso de abertura de subida rápida 
(es decir, una corriente de 4 kA/|xs con sólo 20 V de voltaje entre compuerta y cátodo). Un MCT 
se puede “encender” con un pulso pequeño de voltaje negativo a la compuerta MOS (con respec¬ 
to a su ánodo), y se puede “apagar” con un pequeño pulso de voltaje positivo. Es como un GTO, 
excepto que la ganancia de abertura es muy alta. Los MCT se consiguen hasta 4500 V, 250 A. 

1.2.3 Transistores de potencia 

Los transistores de potencia son de cuatro clases: 1) BJT, 2) MOSFET de potencia, 3) IGBT 
y 4) SIT. Un transistor bipolar tiene tres terminales: base, emisor y colector. En el caso normal 
funciona como un interruptor en la configuración de emisor común. Mientras la base de un tran¬ 
sistor NPN esté a mayor potencial que el emisor, y la corriente de la base tenga el valor suficien¬ 
te para activar el transistor en la región de saturación, el transistor permanece cerrado, siempre 
que la unión de colector a emisor tenga la polarización correcta. Los transistores bipolares de 
alta potencia se suelen usar en convertidores de potencia con frecuencias menores que 10 kHz y 
se aplican bien en capacidades hasta de 1200 V y 400 A. Las diversas configuraciones de los tran¬ 
sistores bipolares de potencia se ven en la figura 4.2. La caída directa de un transistor conductor 
está en el intervalo de 0.5 a 1.5 V. Si se retira el voltaje de activación de la base, el transistor per¬ 
manece en modo de no conducción (o abierto). 

Los MOSFET de potencia se usan en convertidores de potencia y se consiguen con capaci¬ 
dades relativamente bajas de potencia de 1000 V y 100 A, en un intervalo de frecuencia de varias 
decenas de kilohertz. Los diversos MOSFET de potencia, de distintos tamaños, se muestra en la 
figura 4.24. Los IGBT son transistores de potencia de voltaje controlado. En forma inherente, 
son más rápidos que los BJT, pero no tan rápidos como los MOSFET. Sin embargo, ofrecen ca¬ 
racterísticas muy superiores de activación y de salida que las de los BJT. Los IGBT son adecua¬ 
dos para alto voltaje, gran corriente y frecuencias hasta de 20 kHz, y se consiguen hasta para 
1700 }V y 2400 A. 

COOLMOS [8] es una nueva tecnología para MOSFET de potencia con alto voltaje, e im- 
plementa una estructura de compensación en la región vertical se deriva de un MOSFET para 
mejorar la resistencia en estado cerrado. Tiene menor resistencia en estado cerrado para el mismo 
paquete, en comparación con otros MOSFET. las pérdidas por conducción son al menos cinco 
veces menores que las de la tecnología MOSFET convencional. COOLMOS es capaz de mane¬ 
jar dos o tres veces más potencia de salida en comparación con el MOSFET convencional en el 
mismo paquete. El área activa de chip del COOLMOS es unas cinco veces menor que la de un 
MOSFET normal. La resistencia de un COOLMOS de 600 V, 47 A es 70 mQ. 

Un SIT es un dispositivo de alta potencia y alta frecuencia. En esencia, es la versión del tubo 
de vacío triodo, en estado sólido, y se parece a un transistor de unión de efecto de campo (JFET, 
por sus siglas en inglés junction field-effect transistor). Tiene posibilidades de poco ruido, poca dis¬ 
torsión y alta potencia en alta audiofrecuencia. Los tiempos de cerrado y abertura son muy cortos, 
de unos 20 |xs. La característica de cerrado normal y el alto límite de caída en estado cerrado limi¬ 
ta sus aplicaciones para conversiones generales de potencia. La capacidad de corriente de los SIT 
puede ser hasta de 1200 V, 300 A, y la velocidad de conmutación puede ser hasta de 100 kHz. Los 
SIT son más adecuados para aplicaciones de gran potencia en alta frecuencia (por ejemplo, ampli¬ 
ficadores de audio, VHF/UHF (muy alta frecuencia/ultra alta frecuencia) y de microondas. 

La figura 1.7 muestra el intervalo de potencias de semiconductores que se consiguen en el co¬ 
mercio. Las capacidades de estos dispositivos de potencia se muestran en la tabla 1.2, en donde el 
voltaje de cerrado es la caída de voltaje en estado cerrado del dispositivo a la corriente especificada. 
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V[V] 


12000 


6500 V/600 A 12000 V / 1500 A 
(Eupec) (Mitsubishi) 



7500 V/1650 A 
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6500 V/2650 A 
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5500 V/2300 A 
(ABB) 

6000 V/6000 A GTO 
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4800 V/5000 A 
(Westcode) 

4500 V/4000 A 
(Mitsubishi) 


2400 4000 6000 10 4 1 [A] 


FIGURA 1.7 

Intervalos de potencia de los semiconductores de potencia comerciales. [Ref. 2, S. Bernet] 


La tabla 1.3 muestra los símbolos y las características v-i de los dispositivos semiconductores de 
potencia que se usan en forma acostumbrada. 

La figura 1.8 muestra las aplicaciones y el intervalo de frecuencias de los dispositivos de 
potencia. Un superdispositivo de potencia debería 1) tener un voltaje cero de estado cerrado, 
2) resistir un voltaje infinito en estado abierto, 3) manejar una corriente infinita, y 4) tiempo 
cero de cerrado y abertura; es decir, una velocidad infinita de conmutación. 


1.3 CARACTERÍSTICAS DE CONTROL DE LOS DISPOSITIVOS DE POTENCIA 

Los dispositivos semiconductores de potencia se pueden trabajar como conmutadores, aplicando 
señales de control a la terminal de compuerta de los tiristores (y a la base de los transistores bi¬ 
polares). La salida necesaria se obtiene haciendo variar el tiempo de conducción de estos dispo¬ 
sitivos de conmutación. La figura 1.9 muestra los voltajes de salida y las características de control 
de los dispositivos conmutadores de potencia que se usan en forma común. Una vez que un tiristor 
está en modo de conducción, la señal de compuerta, de magnitud positiva o negativa, no tiene 
















www.elsolucionario.org 

1.3 Características de control de los dispositivos de potencia 11 


TABLA 1.2 

Capacidades de dispositivos semiconductores de potencia 






Frecuencia 

Resistencia en 

Tipo de 


Capacidad de 

máxima 

Tiempo de estado cerrado 

dispositivo 

Dispositivo 

corriente/voltaje 

(Hz) 

conmutación (ps) (fl) 


Diodos de 

Diodos de 

Propósito 

4000 V/4500 A 

lk 

50-100 

0.32 m 

potencia 

potencia 

general 

6000 V/3500 A 

1 k 

50-100 

0.6 m 




600 V/9570 A 

1 k 

50-100 

0.1 m 




2800 V/1700 A 

20 k 

5-10 

0.4 m 



Alta velocidad 

4500 V/1950 A 

20 k 

5-10 

1.2 m 




6000 V/1100 A 

20 k 

5-10 

1.96 m 




600V/17A 

30 k 

0.2 

0.14 



Schottky 

150V/80A 

30 k 

0.2 

8.63 m 

Transistores 

Transistores 

Sencillo 

400 V/250 A 

25 k 

9 

4 m 

de potencial 

bipolares 


400V/40A 

30 k 

6 

31 m 




630V/50A 

35 k 

2 

15 m 



Darlington 

1200 V/400 A 

20 k 

30 

10 m 


MOSFET 

Sencillos 

800 V/7.5 A 

100 k 

1.6 

1 


COOLMOS 

Sencillos 

800 V/7.8 A 

125 k 

2 

1.2 m 




600V/40A 

125 k 

1 

0.12 m 




1000 V/6.1 A 

125 k 

1.5 

20 


IGBT 

Sencillos 

2500 V/2400A 

100 k 

5-10 

2.3 m 




1200V/52A 

100 k 

5-10 

0.13 




1200V/25A 

100 k 

5-10 

0.14 




1200V/80A 

100 k 

5-10 

44 m 




1800 V/2200 A 

100 k 

5-10 

1.76 m 


SIT 


1200 V/300 A 

100 k 

0.5 

1.2 

Tiristores 

Tiristores 

Conmutados 

6500 V/4200 A 

60 

100-400 

0.58 m 

(rectifica¬ 

de control 

por línea, baja 

2800 V/1500 A 

60 

100-400 

0.72 m 

dores 

de fase 

velocidad 

5000 V/4600 A 

60 

100-400 

0.48 m 

controlados) 



5000 V/3600 A 

60 

100-400 

0.50 m 

de silicón 



5000 V/5000 A 

60 

100-400 

0.45 m 


Tiristores 

Alta 

2800 V/1850 A 

20 k 

20-100 

0.87 m 


de abertura 

velocidad 

1800 V/2100 A 

20 k 

20-100 

0.78 m 


forzada 

bloqueo inverso 

4500 V/3000A 

20 k 

20-100 

0.5 m 




6000 V/2300 A 

20 k 

20-100 

0.52 m 




4500 V/3700 A 

20 k 

20-100 

0.53 m 



Bidireccional 

4200 V/1920 A 

20 k 

20-100 

0.77 m 



RCT 

2500 V/1000 A 

20 k 

20-100 

2.1 m 



GATT 

1200 V/400 A 

20 k 

10-50 

2.2 m 



Fotoaccionados 

6000 V/1500 A 

400 

200-400 

0.53 m 


Tiristores 

GTO 

4500 V/4000A 

10 k 

50-110 

1.07 m 


de autocerrado 

HD-GTO 

4500 V/3000 A 

10 k 

50-110 

1.07 m 



Pulso GTO 

5000 V/4600 A 

10 k 

50-110 

0.48 m 



SITH 

4000 V/2200 A 

20 k 

5-10 

5.6 m 



MTO 

4500 V/500 A 

5 k 

80-110 

10.2 m 



ETO 

4500 V/4000 A 

5 k 

80-110 

0.5 m 



IGCT 

4500 V/3000 A 

5 k 

80-110 

0.8 m 


TRIAC 

Bidireccionales 

1200 V/300 A 

400 

200-400 

3.6 m 


MCT 

Sencillos 

4500 V/250 A 

5 k 

50-110 

10.4 m 




1400V/65A 

5 k 

50-110 

28 m 
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TABLA 1.3 Características y símbolos de algunos dispositivos de potencia 


Dispositivos Símbolos 


Características 


Diodo 

Tiristor 

SITH 
GTO 

MCT 

MTO 

ETO 

IGCT 

TRIAC o 


-W- 


v AK - k r 




Compuerta de gatillado 

-r.rní. -► Y 
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A + v K 

V AK 

A°-^ y-oK 

To 
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' S -► v 


To 

Cátodo 

f 


Cátodo 

Compuerta ene. _ T Compuerta apag. 


Ánodo 

Cátodo 

I' —• Compuerta apag. 
Compuerta ene. 


Ánodo 

Cátodo 

f 

Ánodo 


» Compuerta (enc-apag.) 


LASCR o 



Ja U 

B 


. £ Compuerta de gatillado 

A 

nN>G 


ri 

Compuerta de / 

cr* Vab 




gatillado 


A 

w A K.I 

K 

_ 
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ILJ. _► y 

O— 

*A ^G 

—O 

^1 

V AK 


NPN BJT B 


Yr 




1 Bn 1 Bn *B1 


IGBT 
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de canal N 


SIT 






JÉ 


v GSn ^ v GS1 


• V GS0 

’ V GS1 > V GSn 
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FIGURA 1.8 

Aplicaciones de los dispositivos de potencia. (Cortesía de Powerex, Inc.) 


efecto, y eso se ve en la figura 1.9a. Cuando un dispositivo semiconductor de potencia se encuentra 
en modo de conducción normal, hay una caída de voltaje pequeña a través de él. En las formas 
de onda de voltaje de salida de la figura 1.9, se consideran despreciables esas caídas de voltaje, y 
a menos que se especifique otra cosa, esta hipótesis se hará durante los siguientes capítulos. 

Los dispositivos semiconductores de potencia se pueden clasificar con base en: 

1. Cerrado y abertura no controlado (por ejemplo, diodo). 

2. Cerrado controlado y abertura no controlado (por ejemplo SCR). 

3. Características controladas de cerrado y abertura (por ejemplo BJT, MOSFET, GTO, 
SITH, IGBT, SIT, MCT). 

4. Necesidad de señal continua en compuerta (BJT, MOSFET, IGBT, SIT). 

5. Necesidad de impulso en compuerta (por ejemplo SCR, GTO, MCT). 

6. Capacidad de resistencia a voltaje bipolar (SCR, GTO). 

7. Capacidad de resistencia a voltaje bipolar (BJT, MOSFET, GTO, IGBT, MCT). 

8. Capacidad de corriente bidireccional (TRIAC, RCT). 

9. Capacidad de corriente unidireccional (SCR, GTO, BJT, MOSFET, MCT, IGBT, SITH, 
SIT, diodo). 

La tabla 1.4 muestra las características de interrupción en función de sus señales de voltaje, 
corriente y compuerta. 
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FIGURA 1.9 

Características de control de los dispositivos de conmutación de potencia. 
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TABLA 1.4 

Características de conmutación de los semiconductores de potencia 





Tipo de 
dispositivo 

dispositivo 

Compuerta 

continua 

Compuerta 

pulsada 

Cerrado 

controlado 

Abertura 

controlada 

Voltaje 

unipolar 

Voltaje 

bipolar 

Corriente 

unidireccional 

Corriente 

bidireccional 


Diodo de 









Diodos 

potencia 





X 


X 


Transistores 

BJT 

X 


X 

X 

X 


X 



MOSFET 

X 


X 

X 

X 



X 


COOLMOS 

X 


X 

X 

X 



X 


IGBT 

X 


X 

X 

X 


X 



SIT 

X 


X 

X 

X 


X 


Tiristores 

SCR 


X 

X 



X 

X 



RCT 


X 

X 



X 


X 


TRIAC 


X 

X 



X 


X 


GTO 


X 

X 

X 


X 

X 



MTO 


X 

X 

X 


X 

X 



ETO 


X 

X 

X 


X 

X 



IGCT 


X 

X 

X 


X 

X 



SITH 


X 

X 

X 


X 

X 



MCT 

X 


X 

X 


X 

X 
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1.4 CARACTERÍSTICAS Y ESPECIFICACIONES 
DE LOS INTERRUPTORES 

Hay muchas clases de dispositivos conmutadores de potencia. Sin embargo, cada uno tiene sus 
ventajas y desventajas, y es adecuado para aplicaciones específicas. La motivación del desarrollo 
de todo dispositivo nuevo es lograr las características de un “súperdispositivo”. En consecuen¬ 
cia, se pueden comparar y evaluar las características de cualquier dispositivo real con referencia 
a las características ideales de un súper-dispositivo. 


1.4.1 Características ideales 

Las características ideales de un interruptor ideal son las siguientes: 


1. En el estado cerrado, cuando el interruptor está cerrado, debe tener a) la capacidad de 
conducir una gran corriente directa I F , que tienda al infinito; b) una caída de voltaje baja 
en estado cerrado, K Q n, que tienda a cero, y c) una baja resistencia en estado cerrado, R 0N , 
que tienda a cero. Una baja R QN causa poca pérdida de potencia P QN en estado cerrado. 
Esos símbolos se usan normalmente bajo condiciones de cd de estado estable. 

2. En el estado abierto, cuando el interruptor está abierto, debe tener a) la capacidad de 
resistir un voltaje alto, directo o inverso, V BR , que tienda al infinito; b) una baja corrien¬ 
te de fuga / OFF en estado abierto, que tiende a cero, y c) una gran resistencia en estado 
abierto, R OFF , que tienda a infinito. Una gran R 0FF causa baja pérdida de potencia en esta¬ 
do abierto P QFF . Estos símbolos normalmente se refieren a condiciones de estado estable 
de cd. 

3. Durante el proceso de cerrado y abertura, se debe cerrar y abrir en forma instantánea, de 
modo que pueda funcionar con altas frecuencias. Así, debe tener a) tiempo corto de de- 

\ mora t d , que tienda a cero; b) tiempo corto de subida t r , que tienda a cero; c) tiempo cor- 

k to de almacenamiento t s , que tienda a cero y d) tiempo corto de caída t f , que tienda a 
cero. 


4. Para el cerrado y la abertura debe necesitar a) poca potencia de activación de compuerta 
Pg, que tienda a cero; b) un bajo voltaje de activación de compuerta U c , que tienda a cero, 
y c) una corriente pequeña de activación de compuerta que tienda a cero. 


* 7 - 


Debe tener dv/dt grande, que tienda a infinito. Esto es, el interruptor debe ser capaz de ma¬ 
nejar cambios rápidos de voltaje a través de él. 


Debe tener di/dt grande, que tienda a infinito. Esto es, el interruptor debe ser capaz de ma¬ 
nejar un aumento rápido de la corriente que lo atraviesa. 


>9. Requiere impedancia térmica muy pequeña entre la unión interna y temperatura ambien¬ 
te, R JÁ , que tienda a cero, para poder transmitir con facilidad calor al ambiente. 


10. Se necesita la capacidad de sostener cualquier corriente de falla durante largo tiempo; es¬ 
to es, debe tener un valor alto de i 2 t , que tienda a infinito. 


11. Se requiere un coeficiente térmico negativo para la corriente conducida, para obtener una 
división igual de corriente cuando los dispositivos se conectan en paralelo. 


www.elsoludonario.org 

1.4 Características y especificaciones de los interruptores 17 

12. Es muy importante que su precio sea bajo, para construir equipos electrónicos de potencia 
de bajo costo. 


1.4.2 Características de los dispositivos prácticos 

Durante el proceso de cerrado y abertura, un dispositivo práctico de conmutación, como el que 
se ve en la figura 1.10a, requiere un tiempo de demora (t d ) un tiempo de subida (í r ), tiempo de al¬ 
macenamiento ( t s ) y tiempo de bajada (/y) finitos. Al aumentar la corriente i sw por el dispositivo 
durante el cerrado, el voltaje v sw a través del mismo baja. Al bajar la corriente por el dispositi¬ 
vo durante la abertura o apagado, aumenta el voltaje a través del mismo. En la figura 1.10b se 
muestran algunas formas características de onda de voltaje v sw y de corriente i sw . El tiempo de 
cerrado (í enc ) de un dispositivo es la suma del tiempo de retardo y el tiempo de subida, mientras 



FIGURA 1.10 

Formas de onda normales para voltajes y corrientes en dispositivo. 
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que el tiempo de abertura (í apag ) de un dispositivo, es la suma del tiempo de almacenamiento y 
del tiempo de bajada. En contraste con un interruptor ideal sin pérdidas, un dispositivo práctico 
de interrupción disipa algo de energía al conducir y al conmutar. La caída de voltaje a través de 
un dispositivo conductor de potencia es, cuando menos, del orden de 1 V, pero con frecuencia 
puede ser mayor, hasta de varios volts. El objetivo de todo dispositivo novedoso es mejorar las li¬ 
mitaciones impuestas por los parámetros de interrupción. 

La pérdida promedio de potencia en la conducción, P ENC , se determina con 

1 rt ENC 

P ENC = ^~ P (1-1) 

1 S JO 

en la que T s representa el período de conducción y p es la pérdida instantánea de potencia, es 
decir, el producto de la caída de voltaje v sw a través del interruptor y de la corriente conducida 
i syv . Las pérdidas de potencia aumentan durante el cerrado y la abertura del interruptor, debido a 
que durante la transición de un estado de conducción a otro, el voltaje y la corriente tienen valo¬ 
res apreciables. La pérdida de potencia por conmutación que resulta, P sw , durante los períodos 
de cerrado y abertura se determina con 



f s = 1/T S = frecuencia de conmutación; t n t s y /y son los tiempos de subida, almacenamiento y baja¬ 
da, respectivamente. En consecuencia, la disipación de potencia en un dispositivo de conmutación 
se determina con: 


P D ~ ^ENC + Psw + Pg (1-3) 

en donde P G es la potencia de activación de la compuerta. 

1.4,3 Especificaciones de interruptor 

Las características de los dispositivos semiconductores prácticos son distintas de las de los ele¬ 
mentos ideales. Los fabricantes de los dispositivos suministran hojas de datos que describen los 
parámetros y las capacidades de sus productos. Hay parámetros importantes; los más importan¬ 
tes entre ellos son: 


Capacidades de voltaje: voltajes pico repetitivos directo e inverso y caída de voltaje directo 
en estado cerrado. 

Capacidades de corriente: corrientes promedio, raíz cuadrática media (rms), de pico repeti¬ 
tivo, de pico no repetitivo y de fuga en estado abierto. 

Velocidad o frecuencia de interrupción: transición de un estado totalmente no conductor 
hasta un estado totalmente conductor (cerrado), y de uno totalmente conductor a uno 
totalmente no conductor (abertura); son parámetros muy importantes. El período T s y la 
frecuencia f s de interrupción se definen por 



_1_ 

¿d C fenc + ¿s + tf + ^apag 


(1.4) 


en la que í apag es el tiempo durante el cual el interruptor permanece abierto. 
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Capacidad de di/dt : el dispositivo necesita un tiempo mínimo para que toda su superficie 
conductora intervenga para conducir toda la corriente. Si la corriente aumenta con rapi¬ 
dez, el flujo de ella podría concentrarse en cierta región y dañar al dispositivo. La di/dt de 
la corriente a través del dispositivo se limita, en el caso normal, conectando en serie al dis¬ 
positivo un pequeño inductor llamado amortiguador en serie. 

Capacidad dv/dt: un dispositivo semiconductor tiene una capacitancia interna en la unión, 
Cj. Si el voltaje a través del interruptor cambia con rapidez durante el cerrado, la abertura 
y también al conectar el suministro principal de la corriente inicial, la Cjdv/dt de la corriente 
que pasa por C y puede ser demasiado alta y causar daños al dispositivo. La dv/dt del volta¬ 
je a través del dispositivo se limita conectando un circuito RC a través del mismo, al que se 
llama amortiguador shunt , amortiguador en paralelo o simplemente amortiguador. 
Pérdidas por conmutación: durante el cerrado, la corriente directa aumenta antes de que el 
voltaje directo baje, y durante la abertura, el voltaje directo aumenta antes de que la co¬ 
rriente baje. La existencia simultánea de voltajes y corrientes altos en el dispositivo causa 
pérdidas de potencia, como se ve en la figura 1.10b. Debido a su naturaleza repetitiva, re¬ 
presentan una parte apreciable de las pérdidas, y con frecuencia son mayores que las pér¬ 
didas de conducción durante el estado cerrado. 

Requisitos de activación de compuerta: el voltaje y la corriente de excitación de compuerta son 
parámetros importantes para encender y apagar un dispositivo. Las necesidades de potencia y 
energía del excitador de la compuerta son partes muy importantes de las pérdidas, y del costo 
total del equipo. Si se necesitan pulsos grandes y largos de corriente para cerrarla y abrirla, las 
pérdidas por activación de compuerta pueden ser importantes en comparación de las pérdi¬ 
das totales, y el costo del circuito impulsor puede ser mayor que el del dispositivo mismo. 
Área de operación segura (SOA, de sus siglas en inglés Safe Operating Area): la cantidad 
de calor generada en el dispositivo es proporcional a la pérdida de potencia; es decir, al 
producto del voltaje por la corriente. Para que ese producto sea P = vi constante, e 
igual al valor máximo admisible, la corriente debe ser inversamente proporcional al volta¬ 
je. Esto establece el límite SOA de los puntos admisibles de operación en estado estable en 
las coordenadas voltaje-corriente. 

I 2 t para protección con fusible: se necesita este parámetro para seleccionar el fusible. La I 2 t 
del dispositivo debe ser menor que la del fusible, para que el dispositivo quede protegido 
cuando hay condiciones de corriente de falla. 

Temperaturas: las temperaturas máximas de unión, caja y almacenamiento son normalmente 
entre 150 °C y 200 °C para la unión y la caja, y de —50 °C hasta 175 °C para el almacena¬ 
miento. 

Resistencia térmica: resistencia térmica entre unión y caja Q JC \ resistencia térmica entre ca¬ 
ja y radiador, Q cs y resistencia térmica entre radiador y ambiente, Q SA . La disipación de 
potencia debe ser rápida desde la oblea interna, a través del paquete y finalmente hacia el 
medio de enfriamiento. El tamaño de los semiconductores interruptores de corriente es 
pequeño, no mayor de 150 mm, y la capacidad térmica de un dispositivo aislado es dema¬ 
siado baja como para eliminar con seguridad el calor generado por las pérdidas internas. 
En general, los dispositivos de potencia se montan en radiadores. Por lo anterior, la elimi¬ 
nación del calor representa un alto costo de equipo. 

1.4.4 Opciones de dispositivo 

Aunque hay muchos dispositivos semiconductores de potencia, ninguno de ellos tiene las caracte¬ 
rísticas ideales. En forma continua se mejoran los dispositivos existentes y se están desarrollando 
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otros nuevos. Para aplicaciones de alta potencia en la red de 50 a 60 Hz, los tiristores de control 
de fase y los bidireccionales son las opciones más económicas. Los COOLMOS y los IGBT son 
los reemplazos potenciales de MOSFET y BJT, respectivamente, en aplicaciones en potencias 
intermedias. Los GTO y los IGCT son más adecuados para aplicaciones de gran potencia donde 
se requiera una conmutación forzada. Con los continuos avances de la tecnología, los IGBT se 
emplean cada vez más en aplicaciones de grandes potencias, y los MCT pueden encontrar apli¬ 
caciones potenciales donde se requieran voltajes bidireccionales de bloqueo. 


1.5 TIPOS DE CIRCUITOS ELECTRÓNICOS DE POTENCIA 

Para el control o el acondicionamiento de la potencia eléctrica, es necesaria la conversión de po¬ 
tencia eléctrica de una a otra forma, y que las características de conmutación de los dispositivos 
de potencia permitan esas conversiones. Los convertidores estáticos de potencia hacen esas fun¬ 
ciones de conversiones de potencia. Se puede considerar que un convertidor es una matriz de 
conmutación. Los circuitos electrónicos de potencia se pueden clasificar en seis tipos: 

1. Rectificadores de diodo 

2. Convertidores de ca-cd (rectificadores controlados) 

3. Convertidores de ca-ca (controladores de voltaje de ca) 

4. Convertidores de cd-cd (convertidores de cd) 

5. Convertidores de cd-ca (inversores) 

6. Interruptores estáticos 

Los dispositivos en los convertidores que siguen sólo son para ilustrar los principios bási¬ 
cos. La acción de conmutación de un convertidor puede ser efectuada por más de un dispositivo. 
La elección de determinado dispositivo depende de los requisitos de voltaje, corriente y rapidez 
del convertidor. 

Rectificadores de diodo. Un circuito rectificador de diodo convierte el voltaje de ca en 
un voltaje fijo de cd, y se ve en la figura 1.11. El voltaje de entrada v t al rectificador podría ser 
tanto monofásico como trifásico. 

Convertidores de ca-cd. Un convertidor monofásico con dos tiristores conmutados natura¬ 
les se ve en la figura 1.12. El valor promedio del voltaje de salida v 0 se puede controlar variando 
el tiempo de conducción de los tiristores, o el ángulo a de retardo de disparo. La entrada podría 
ser una fuente monofásica o trifásica. Estos convertidores se llaman también rectificadores con¬ 
trolados. 

Convertidores de ca-ca. Estos convertidores se usan para obtener un voltaje variable de 
ca, v 0 , con una fuente fija de ca y un convertidor monofásico con un TRIAC, como se ve en la 
figura 1.13. El voltaje de salida se controla variando el tiempo de conducción de un TRIAC, o el 
ángulo de retardo de disparo a. Estas clases de convertidores de voltaje también se llaman con¬ 
troladores de voltaje de ca. 

Convertidores de cd-cd. Un convertidor de cd a cd se llama también recortador de picos, 
o regulador de conmutación , y en la figura 1.14 se ve un recortador de transistor. El voltaje pro¬ 
medio de salida v Q se controla haciendo variar el tiempo de conducción t del transistor Q v Si T 
es el periodo de recorte, entonces t x = 8 T. A 8 se le llama ciclo de trabajo del recortador. 
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(a) Diagrama de circuito 



FIGURA 1.11 

Circuito rectificador monofásico de diodo. 


Convertidores de cd-ca. A un convertidor de cd a ca se le llama también inversor. En 
la figura 1.15 se ve un inversor monofásico de transistor. Si los transistores M x y A/ 2 condu¬ 
cen durante medio período, y M 3 y A/ 4 conducen durante la otra mitad, el voltaje de salida es 
alterno. El valor del voltaje se puede controlar variando el tiempo de conducción de los 
transistores. 




(a) Diagrama de circuito 



FIGURA 1.12 

Convertidor ca-cd monofásico 
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TRIAC 




íüt 


- Cüt 


FIGURA 1.13 

Convertidor ca-ca monofásico. 


Interruptores estáticos. Ya que los dispositivos de potencia se pueden hacer trabajar co¬ 
mo interruptores estáticos o contactores, el suministro a ellos podría ser de ca o de cd, y los dis¬ 
positivos se llaman interruptores estáticos de ca o interruptores de cd. 

Con frecuencia se pueden conectar en cascada varias etapas de conversión, para producir 
la salida que se desee, como se ve en la figura 1.16. Los suministros 1 abastecen el suministro 
normal de ca a la carga a través de la derivación estática. El convertidor de ca-cd carga la bate¬ 
ría de reserva desde las llegadas 2. El convertidor de cd a ca suministra la energía de emergencia 
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(b) Formas de onda de voltaje 


FIGURA 1.14 

Convertidor cd-cd. 
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FIGURA 1.15 

Convertidor cd-ca monofásico 


a la carga a través de un transformador desacoplador. Las líneas primarias 1 y 2 se suelen conectar 
a la misma fuente de cd. 


DISEÑO DE EQUIPO DE ELECTRÓNICA DE POTENCIA 

El diseño de un equipo de electrónica de potencia se puede dividir en cuatro partes: 

1. Diseño de los circuitos de potencia. 

2. Protección de los dispositivos de potencia. 

3. Determinación de la estrategia de control 

4 . Diseño de los circuitos lógicos y de compuerta 



FIGURA 1.16 

Diagrama de bloques de una fuente de poder ininterrumpible (UPS, de sus siglas en inglés uninterruptible power 
supply). 
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En los capítulos que siguen se describen y se analizan distintos tipos de circuitos electróni¬ 
cos de potencia. En el análisis se supone que esos dispositivos son interruptores ideales, a menos 
que se diga otra cosa, y se desprecian los efectos de la inductancia parásita, las resistencias del 
circuito y la inductancia de la fuente. Los dispositivos y circuitos prácticos de potencia difieren 
de esas condiciones ideales, y también se afectan los diseños de los circuitos. Sin embargo, en las 
primeras etapas del diseño, es muy útil el análisis simplificado de un circuito, para comprender 
su funcionamiento y para establecer las características y la estrategia de control. 

Antes de construir un prototipo, el diseñador debe investigar los efectos de sus parámetros (y 
los de sus imperfecciones) y debe modificar el diseño, si es necesario. Sólo después de haber cons¬ 
truido y probado el prototipo, el diseñador puede confiar en la validez del diseño y puede estimar 
con más exactitud algunos de sus parámetros de circuito (por ejemplo, la inductancia parásita). 


1.7 DETERMINACIÓN DEL VALOR CUADRÁTICO MEDIO DE LAS FORMAS DE ONDA 

Para determinar con exactitud las pérdidas por conducción en un dispositivo, así como las capa¬ 
cidades de corriente de éste y de los componentes, se deben conocer los valores rms de Jas for¬ 
mas de onda de corriente. Las formas de onda de corriente casi nunca son senoides o rectángulos 
sencillos, y eso puede ocasionar algunos problemas para calcular los valores rms. El valor rms de 
una forma de onda i(t) se puede calcular como sigue: 



en donde T es el período. Si se puede descomponer una forma de onda en armónicas cuyos valo¬ 
res rms se puedan calcular en forma individual, los valores rms de la forma de onda real se pue¬ 
den aproximar en forma satisfactoria combinando los valores rms de las armónicas. Esto es, el 
valor rms de la forma de onda se puede calcular con la ecuación: 


= Ví 


de ^rms(l) + ^rms(2) 


i j 2 

' 1 rms (n) 


( 1 . 6 ) 


en la que /de = la componente de cd. /rms(i) e A-ms(n) son los valores rms de los componentes funda¬ 
mental y de la n-ésima armónica, respectivamente. 

La figura 1.17 muestra los valores rms de distintas formas de onda que se encuentran con 
frecuencia en la electrónica de potencia. 


1.8 EFECTOS PERIFÉRICOS 

El funcionamiento de los convertidores de potencia se basan principalmente en la conmutación 
de dispositivos semiconductores de potencia, y en consecuencia, esos convertidores introducen 
armónicas de corriente y voltaje en el sistema de suministro y en la salida de los convertidores. 
Esas armónicas pueden causar problemas de distorsión del voltaje de salida, generación de armó¬ 
nicas en el sistema de suministro e interferencia con los circuitos de comunicación y señalización. 
En el caso normal es necesario instalar filtros a la entrada y la salida del sistema convertidor, para 
reducir el valor de las armónicas hasta una magnitud aceptable. La figura 1.18 muestra el diagrama 
de flujo de un convertidor generalizado de potencia. La aplicación de la electrónica de potencia 
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FIGURA 1.17 

Valores rms de formas de onda que se encuentran con frecuencia. 
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FIGURA 1.18 

Sistema generalizado de convertidor de potencia 


al suministro de cargas electrónicas sensibles impone un desafío respecto a asuntos de la calidad 
de la potencia, y produce problemas y asuntos que deben resolver los investigadores. Las canti¬ 
dades de entrada y salida de los convertidores podrían ser tanto de ca como de cd. Factores co¬ 
mo distorsión armónica total (THD, de sus siglas en inglés total harmonio distortion), factor de 
desplazamiento (DF, de sus siglas en inglés displacement factor) y factor de potencia a la entrada 
(IPF, de sus siglas en inglés input power factor) son medidas de la calidad de una forma de onda. 
Para determinarlos se requiere determinar el contenido de armónicas de las formas de onda. Para 
evaluar el funcionamiento de un convertidor, los voltajes y las corrientes a la entrada y a la salida 
se expresan en una serie de Fourier. La calidad de un convertidor de potencia se aprecia por la 
calidad de sus formas de onda de voltaje y corriente. 

La estrategia de control para los convertidores de potencia desempeña una parte importan¬ 
te en la generación de armónicas y la distorsión de la forma de onda de salida, y se puede tratar 
de minimizar o reducir esos problemas. Los convertidores de potencia pueden causar interferencia 
de radiofrecuencia, debida a la radiación electromagnética, y los circuitos de compuerta pueden 
generar señales erróneas. Esta interferencia se puede evitar con blindaje a tierra. 


1.9 MÓDULOS DE POTENCIA 

Los dispositivos de potencia se consiguen como unidades aisladas o como módulos. Con frecuen¬ 
cia, un convertidor de potencia requiere dos, cuatro o seis dispositivos, dependiendo de su topolo¬ 
gía. Los módulos de potencia con módulos duales (en configuración de semipuente) o cuádrete 
(en puente total) o séxtuples (en tres fases) se consiguen para casi todas las clases de dispositivos 
de potencia. Los módulos tienen la ventaja de menos pérdidas en estado cerrado, buenas carac¬ 
terísticas de conmutación de alto voltaje y corriente, y mayor velocidad que las de los dispositi¬ 
vos convencionales. Hasta hay algunos módulos que incluyen protección contra transitorios y 
circuitos de excitación de compuerta. 


1.10 MÓDULOS INTELIGENTES 

Se consiguen en el comercio circuitos de excitación de compuerta, para controlar dispositivos o 
módulos individuales. Los módulos inteligentes , electrónica de potencia muy avanzada, integran 
el módulo de potencia y el circuito periférico. El circuito periférico consiste en el seccionamiento 
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de la entrada o la salida respecto a, e interconexión con, el sistema de señal y de alto voltaje, un 
circuito de excitación, un circuito de protección y de diagnóstico (contra exceso de corriente, 
cortocircuito, carga abierta, sobrecalentamiento y exceso de voltaje), control por microcompu- 
tadora y una fuente de corriente de control. Los usuarios sólo deben conectar las fuentes de 
poder externas (flotantes). A un módulo inteligente también se le llama potencia astuta. Esos 
módulos se usan cada vez más en la electrónica de potencia [6]. La tecnología de potencia astuta se 
puede considerar como una caja que conecta la fuente de poder a cualquier carga. La función 
de interconexión de la caja se realiza con circuitos lógicos de semiconductores de óxido metal 
complementarios de alta densidad (CMOS, de sus siglas en inglés complementary metal oxide 
semiconductor ), su función de detección y protección con circuitos bipolares analógicos y de 
detección, y su función de control de potencia con dispositivos de potencia, y sus circuitos asocia¬ 
dos de activación. En la figura 1.19 se muestra el diagrama funcional de bloques de un sistema de 
potencia inteligente [7]. 

Los circuitos analógicos se usan para crear los sensores necesarios para la autoprotección 
y para proporcionar ciclo rápido de retroalimentación, que pueda suspender sin peligro la opera¬ 
ción del chip cuando las condiciones del sistema salen de las condiciones normales de operación. 
Por ejemplo, los chips inteligentes de potencia se deben diseñar para desconectar sin daños cuan¬ 
do suceda un cortocircuito a través de una carga, como puede ser el devanado de un motor. Con 
la tecnología de potencia inteligente, se vigila la corriente de la carga, y siempre que rebase de un 
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Diagrama funcional de bloques de un sistema inteligente de potencia. [Ref. 7, J. Baliga] 
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límite preestablecido, se corta el voltaje de activación a los interruptores de potencia. Además de 
esta protección contra sobrecorriente, se suelen incluir funciones como protección contra sobre¬ 
corriente y contra exceso de temperatura, para evitar fallas destructivas. Algunos fabricantes de 
dispositivos y módulos, con sus sitios Web, son los siguientes: 


Advanced Power Technology, Inc. 
ABB Semiconductors 
Eupec 
Fuji Electric 

Collmer Semiconductor, Inc. 
Dynex Semiconductor 
Harris Corp. 

Hitachi, Ltd. Power Devices 
Infineon Technology 
International Rectifier 
Marconi Electronic Devices, Inc. 
Mitsubishi Semiconductors 
Mitel Semiconductors 
Motorola, Inc. 

National Semiconductors, Inc. 
Nihon International Electronics 
Corp. 

On Semiconductor 
Philips Semiconductors 
Power Integrations, Inc. 

Powerex, Inc. 

PowerTech, Inc. 

RCA Corp. 

Rockwell Inc. 

Reliance Electric 
Siemens 

Silicon Power Corp. 

Semikron International 
Siliconix, Inc. 

Tokin, Inc. 

Toshiba America Electronic 
Components, Inc. 

Unitrode Integrated Circuits 
Corp. 

Westcode Semiconductors Ltd. 


www.advancedpower.com/ 

www.abbsem.com/ 

www.eupec.com/p/index.htm 

www.fujielectric.co.jp/eng/denshi/scd/index.htm 

www.collmer.com 

www.dynexsemi.com 

www.harris.com/ 

www.hitachi.co.jp/pse 

www. infineon. com/ 

www.irf.com 

www.marconi.com/ 

www.mitsubishielectric.com/ 

www.mitelsemi.com 

www.motorola.com 

www.national.com/ 

www.abbsem.com/english/salesb.htm 

www.onsemi.com 

www.semiconductors.philips.com/catalog/ 

www.powerint.com/ 

www.pwrx.com/ 

www.power-tech.com/ 

www.rca.com/ 

www.rockwell.com 

www.reliance.com 

www.siemens.com 

www.siliconpower.com/ 

www.semikron.com/ 

www.siliconix.com 

www.tokin.com/ 

www.toshiba.com/taec/ 

www.unitrode.com/ 

www.westcode.com/ws-prod.html 


1.11 REVISTAS Y CONFERENCIAS SOBRE ELECTRÓNICA DE POTENCIA 

Hay muchas revistas y conferencias profesionales, en las que se publican los nuevos avances. La 
biblioteca electrónica Explore del Institute of Electrical and Electronics Engineers (IEEE) es 
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un medio excelente para localizar artículos publicados en las revistas y magazines del IEE y del 
IEEE, así como las conferencias patrocinadas por ellos. Algunas de ellas son: 

IEEE e_Library ieeexplore.ieee.org/ 

IEEE Transactions on Aerospace and Systems www.ieee.org/ 

IEEE Transactions on Industrial Electronics www.ieee.org/ 

IEEE Transactions on Industry Applications www.ieee.org/ 

IEEE Transactions on Power Delivery www.ieee.org/ 

IEEE Transactions on Power Electronics www.ieee.org/ 

IEE Proceedings on Electric Power www.iee.org/Publish/ 

Journal of Electrical Machinery and Power Systems 
Applied Power Electronics Conference (APEC) 

European Power Electronics Conference (EPEC) 

IEEE Industrial Electronics Conference (IECON) 

IEEE Industry Applications Society (IAS) Annual Meeting 
International Conference on Electrical Machines (ICEM) 

International Power Electronics Conference (IPEC) 

International Power Electronics Congress (CIEP) 

International Telecommunications Energy Conference (INTELEC) 

Power Conversión Intelligent Motion (PCIM) 

Power Electronics Specialist Conference (PESC) 


RESUMEN 

A medida que se desarrolla la tecnología de dispositivos semiconductores y circuitos integrados 
de potencia, se ensancha el potencial para las aplicaciones de la electrónica de potencia. Ya exis¬ 
ten muchos dispositivos semiconductores de potencia que se consiguen en el comercio, y sin em¬ 
bargo continúa el desarrollo en esta dirección. Los convertidores de potencia por general son de 
seis categorías: 1) rectificadores, 2) convertidores ca-cd, 3) convertidores ca-ca, 4) convertidores 
cd-cd, 5) convertidores cd-ca y 6) interruptores estáticos. El diseño de circuitos electrónicos re¬ 
quiere diseñar los circuitos de potencia y de control. Las armónicas de voltaje y de corriente que 
generan los convertidores de potencia se pueden reducir, o minimizar, con una elección adecuada 
de la estrategia de control. 
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PREGUNTAS DE REPASO 

1.1 ¿Qué es electrónica de potencia? 

1.2 ¿Cuáles son los diversos tipos de tiristores? 

1.3 ¿Qué es un circuito de conmutación? 

1.4 ¿Cuáles son las condiciones para que conduzca un tiristor? 

1.5 ¿Cómo se puede abrir un tiristor? 

1.6 ¿Qué es una conmutación de línea? 

1.7 ¿Qué es una conmutación forzada? 

1.8 ¿Cuál es la diferencia entre un tiristor y un TRIAC? 

1.9 ¿Cuál es la característica de control de un GTO? 

1.10 ¿Cuál es la característica de control de un MTO? 

1.11 ¿Cuál es la característica de control de un ETO? 

1.12 ¿Cuál es la característica de control de un IGCT? 

1.13 ¿Cuál es el tiempo de abertura de un tiristor? 

1.14 ¿Qué es un convertidor? 

1.15 ¿Cuál es el principio de la conversión de ca-cd? 

1.16 ¿Cuál es el principio de la conversión de ca-ca? 

1.17 ¿Cuál es el principio de la conversión de cd-cd? 

1.18 ¿Cuál es el principio de la conversión cd-ca? 

1.19 ¿Cuáles son los pasos que intervienen en el diseño del equipo electrónico de potencia? 

1.20 ¿Cuáles son los efectos periféricos del equipo electrónico de potencia? 

1.21 ¿Cuáles son las diferencias en las características de control entre los GTO y los tiristores? 

1.22 ¿Cuáles son las diferencias en las características de control entre los tiristores y los transistores? 

1.23 ¿Cuáles son las diferencias en las características de control entre los BJT y los MOSFET? 

1.24 ¿Cuál es la característica de control de un IGBT? 

1.25 ¿Cuál es la característica de control de un MCT? 

1.26 ¿Cuál es la característica de control de un SIT? 

1.27 ¿Cuáles son las diferencias entre los BJT y los IGBT? 

1.28 ¿Cuáles son las diferencias entre los MCT y los GTO? 

1.29 ¿Cuáles son las diferencias entre los SITH y los GTO? 
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CAPÍTULO 2 

Diodos semiconductores 
de potencia y circuitos 


Los objetivos de aprendizaje para este capítulo son los siguientes: 

• Comprender las características de los diodos y sus modelos 

• Aprender las clases de diodos 

• Aprender el funcionamiento de los diodos en serie y en paralelo 

• Aprender el modelo SPICE de diodo 

• Estudiar los efectos de un dispositivo unidireccional, como un diodo, sobre los circuitos RLC 

• Estudiar las aplicaciones de los diodos en corrida libre y en recuperación de energía almacenada 

2.1 INTRODUCCIÓN 

Se han encontrado muchas aplicaciones para los diodos, en circuitos electrónicos y en la ingenie¬ 
ría eléctrica. Los diodos de potencia juegan un papel importante en los circuitos electrónicos de 
potencia, para la conversión de la energía eléctrica. En este capítulo se repasan algunos circuitos 
de diodo que se encuentran con frecuencia en la electrónica de potencia, para el procesamien¬ 
to de la energía. 

Un diodo funciona como interruptor que efectúa diversas funciones, como por ejemplo, con¬ 
mutadores en rectificadores, corrida libre en reguladores conmutados, inversión de carga de capa¬ 
citor y transferencia de energía entre componentes, aislamiento de voltaje, regreso de energía, de 
la carga a la fuente de alimentación, y recuperación de la energía atrapada. 

En la mayor parte de las aplicaciones se puede suponer que los diodos de potencia son in¬ 
terruptores ideales, pero las características de los diodos prácticos difieren de las ideales y tienen 
ciertas limitaciones. Los diodos de potencia se parecen a los diodos de señal de unión pn . Sin 
embargo, los diodos de potencia tienen mayores capacidades de manejo de potencia, voltaje y 
corriente que las de los diodos ordinarios de señal. La respuesta a la frecuencia (o velocidad de 
conmutación) es baja, en comparación con la de los diodos de señal. 

2.2 FUNDAMENTOS DE SEMICONDUCTORES 

Los dispositivos semiconductores de potencia se basan en el silicio monocristalino de alta pure¬ 
za. Se cultivan monocristales de varios metros de longitud, con el diámetro requerido (hasta de 
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150 mm) en los llamados hornos de zona de flotación. Cada uno de esos cristales gigantescos se 
rebana en obleas delgadas, que a continuación pasan por numerosas etapas de proceso para con¬ 
vertirse en los dispositivos de potencia. 

El silicio es un elemento del grupo IV de la tabla periódica; es decir, tiene cuatro electro¬ 
nes por átomo en su órbita externa. Un material de silicio puro se llama semiconductor intrínse¬ 
co , y su resistividad es demasiado baja para ser un aislador y demasiado alta para ser un 
conductor. Tiene alta resistividad y una rigidez dieléctrica muy alta (más de 200 kV/cm). La re¬ 
sistividad de un semiconductor intrínseco, y sus portadores de carga disponibles para la con¬ 
ducción, se pueden cambiar, conformarse en capas y graduar por implantación de impurezas 
específicas. Al proceso de agregar impurezas se llama dopado , que implica agregar un átomo de 
la impureza por cada más de un millón de átomos de silicio. Con distintas impurezas, concen¬ 
traciones y formas de dopado, alta tecnología de fotolitografía, y con corte con láser, grabado, 
aislamiento y empaquetado, se producen los dispositivos de potencia terminados partiendo de 
diversas estructuras de capas semiconductoras tipo p y tipo n. 

Material tipo n: Si el silicio puro se dopa con una pequeña cantidad de un elemento del 
grupo V, como fósforo, arsénico o antimonio, cada átomo del dopante forma un enlace co- 
valente dentro de la red cristalina del silicio y queda un electrón suelto. Estos electrones 
sueltos aumentan mucho la conductividad del material. Cuando el silicio se dopa en forma 
leve con una impureza como fósforo, al proceso se le llama dopado n y el material que re¬ 
sulta se llama semiconductor tipo n. Cuando se dopa en forma intensa se denomina dopa¬ 
do «+, y el material se llama semiconductor de tipo n + . 

Material tipo p: Si el silicio puro se dopa con una pequeña cantidad de un elemento del 
grupo III, como boro, galio o indio, se introduce un sitio vacante, llamado hueco en la red 
cristalina del silicio. A semejanza de un electrón, se puede considerar que un hueco es un 
portador móvil de carga, porque puede llenarse con un electrón adyacente, el cual a su vez 
deja atrás un agujero. Esos huecos aumentan mucho la conductividad del material. Cuan¬ 
do el silicio dopado en forma ligera con una impureza como boro, recibe el nombre de do¬ 
pado p y el material que resulta se llama semiconductor de tipo p. Cuando está muy 
dopado, se trata de dopado p + , y al material se le llama semiconductor de tipo p+. 

En consecuencia, hay electrones libres disponibles en un material de tipo n y huecos libres disponi¬ 
bles en un material de tipo p. En un material de tipo p , a los huecos se les llama portadores de ma¬ 
yoría, y a los electrones se les llama portadores de minoría. En el material de tipo n los electrones 
son los portadores de mayoría y los huecos son los portadores de minoría. Esos portadores se gene¬ 
ran en forma continua por agitaciones térmicas, se combinan y recombinan de acuerdo con su tiem¬ 
po de vida y alcanzan una densidad de equilibrio de portadores entre 10 10 a 10 13 /cm 3 dentro de un 
intervalo aproximado de 0°C hasta 1000°C. Así, un campo eléctrico aplicado puede causar el paso 
de corriente en un material de tipo n o de tipo p. 

Puntos clave de la sección 2.2 

• Se obtienen electrones o huecos libres agregando impurezas al silicio o al germanio puro, 
mediante un proceso de dopado. Los electrones son los portadores de mayoría (o mayori- 
tarios) en el material de tipo /?, mientras que los huecos son portadores de mayoría en el 
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material de tipo p. Así, la aplicación de un campo eléctrico puede causar un flujo de co¬ 
rriente en un material de tipo n o de tipo p. 


CARACTERÍSTICAS DEL DIODO 

Un diodo de potencia es un dispositivo de unión pn con dos terminales [1,2]. Una unión pn se 
forma, en el caso normal, por aleación, difusión y crecimiento epitaxial. Las técnicas modernas 
de control de los procesos de difusión y epitaxiales permiten obtener las características deseadas 
en el dispositivo. La figura 2.1 muestra un corte de una unión pn y el símbolo del diodo. 

Cuando el potencial es positivo con respecto al cátodo, se dice que el diodo está polariza¬ 
do directo, y conduce electricidad. Un diodo conductor tiene una caída directa de voltaje a tra¬ 
vés de él relativamente pequeña; la magnitud de esta caída depende del proceso de manufactura 
y de la temperatura de la unión. Cuando el potencial del cátodo es positivo con respecto al del 
ánodo, se dice que el diodo está polarizado inverso. Bajo condiciones de polarización inversa; 
pasa una corriente pequeña inversa (que también se llama corriente de fuga o corriente de pér¬ 
dida )|, en del orden de micro o miliamperes; esta corriente de fuga aumenta de magnitud en for¬ 
ma paulatina hasta que se llega al voltaje de avalancha o de Zener. La figura 2.2a muestra las 
características v —i de estado permanente para un diodo. Para la mayor parte de los fines prácti¬ 
cos, se puede considerar que un diodo es un interruptor ideal, cuyas características se ven en la 
figura 2.2b. 

Las características v—i que se ven en la figura 2.2a se pueden expresar por medio de una 
ecuación, la llamada ecuación de diodo de Schockley , que para el funcionamiento en estado per¬ 
manente es 

I D = I s (e v ^ nVT - 1) (2.1) 

en la que I D = corriente a través del diodo, A; 

V D = voltaje del diodo, con ánodo positivo respecto al cátodo, V; 

I s = corriente de fuga (o de saturación en sentido inverso), normalmente entre 10~ 6 
y 10 -15 A; 

n = constante empírica llamada coeficiente de emisión o factor de idealidad , cuyo 
valor varía de 1 a 2. 

El coeficiente de emisión n depende del material y de la construcción física del diodo. Para los dio¬ 
dos de germanio, se considera que ne si. Para los de silicio, el valor teórico de n es 2, pero para la 
mayor parte de los diodos prácticos de silicio, el valor de n está entre 1.1 y 1.8. 


Cátodo 


Ánodo 


Ánodo Cátodo 

—•—w—•- 

Dt 


v 

+ , 


(a) Unión pn 


(b) Símbolo del diodo 


FIGURA 2.1 

Unión pn y símbolo del diodo. 
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FIGURA 2.2 

Características v-i de un diodo. 
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En la ecuación (2.1) V T es una constante llamada voltaje térmico , y se define por 



( 2 . 2 ) 


donde q = carga del electrón: 1.6022 X 10“ 19 C (coulomb); 
T = temperatura absoluta en kelvin (K = 273 + °C); 
k = constante de Boltzmann: 1.3806 X 10“ 23 J/K. 


A una temperatura de 25°C en la unión, la ecuación (2.2) da como resultado 



1.3806 X 10“ 23 X (273 + 25) 
1.6022 X 10“ 19 


25.7 mV 


A una temperatura especificada, la corriente de fuga I s es constante para un diodo dado. La cur¬ 
va característica del diodo en la figura 2.2a se puede dividir en tres regiones: 

Región de polarización directa, donde V D > 0 

Región de polarización inversa, donde V D < 0 

Región de rompimiento, donde V D < -Vrr 

Región de polarización directa. En esta región, V D > V 0 . La corriente I D en el diodo es 
muy pequeña, si el voltaje del diodo V D es menor que un valor específico V TD (en forma típica es 
0.7 V). El diodo conduce en forma total si V D es mayor que V TD , al que se le conoce como volta¬ 
je de umbral y voltaje de entrada, voltaje de activación, voltaje de cierre o voltaje de encendido. Así, el 
voltaje de umbral es aquel con el cual el diodo conduce en forma total. 

Imaginemos un voltaje pequeño de diodo, V D = 0.1 \,n = 1 y V T = 25.7 mV. De acuerdo con 
la ecuación (2.1) se puede determinar la corriente correspondiente en el diodo, I D como sigue: 

b = I s {e v ° ,nVT - 1) = I s [e (iy(v ' <üm51) - 1] = / s (48.96 - 1) = 47.96 I s 

que se puede aproximar a I D « I s e Vl,lnVT = 48.96 I s , con un error de 2.1%. Al aumentar v D , el 
error disminuye con rapidez. 











www.elsolucionario.org 

2.4 Características de recuperación inversa 35 

En consecuencia, cuando V D > 0.1 V, como suele ser el caso normal, /¿> » / 5 , y la ecua¬ 
ción (2.1) se puede aproximar dentro de un error de 2.1%, a 

I D = I s {e V[JnVT - 1) » I s e VolnVT (2.3) 

Región de polarización inversa. En esta región V D < 0. Si V D es negativo y \Vp\ » V T , lo 
cual sucede cuando V D < —0.1 V, el término exponencial de la ecuación (2.1) se vuelve muy pe¬ 
queño en comparación con la unidad y se puede despreciar; entonces la corriente en el diodo I D es 

I D = I s (e-' v °' lnVT - 1) « -I s (2.4) 

lo cual indica que la corriente en el diodo, / D , en sentido inverso, es constante e igual a I s . 

Región de rompimiento. En esta región de rompimientos (o de ruptura, de disrupción o 
de avalancha) el voltaje en sentido inverso es alto, por lo general con una magnitud mayor que 
1000 V. La magnitud del voltaje en sentido inverso puede ser mayor que un voltaje especificado 
llamado voltaje de rompimiento (o voltaje de ruptura, voltaje de disrupción o tensión de ruptu¬ 
ra) V BR , con un pequeño cambio en el voltaje en sentido inverso más allá de Vbr- Con aumento 
pequeño de voltaje en sentido inverso VBR la corriente en sentido inverso aumenta en forma rá¬ 
pida. El funcionamiento en la región de rompimiento no será destructivo siempre y cuando la di¬ 
sipación de la corriente quede dentro de un “nivel de seguridad” que se especifica en las hojas de 
datos del fabricante. Sin embargo, con frecuencia es necesario limitar la corriente inversa en la 
región de rompimiento, para limitar la disipación de potencia a un valor admisible. 


Ejemplo 2.1 Cálculo de la corriente de saturación 

La caída directa de voltaje de un diodo de potencia es V D = 1.2 V a I D = 300 A. Suponiendo que n = 2 y V T 
= 25 mV, calcular la corriente de saturación inversa I s . 

Solución 

Si se aplica la ecuación (2.1) se puede calcular la corriente de fuga (o de saturación) I s con: 

300 = / J [e 1 * 2/ ( 2x25 ' 7xl ° 3 ) - 1] 

Cuyo resultado es I s = 2.17746 X 10 -8 A. 


Puntos clave de la sección 2.3 

• Un diodo tiene una curva característica v—i no lineal, formada por tres regiones: polariza¬ 
ción directa, polarización inversa y rompimiento. En la condición de conducción en senti¬ 
do directo, la caída en el diodo es pequeña de 0.7 V en forma típica. Si el voltaje en sentido 
inverso es mayor que el voltaje de rompimiento, puede dañarse el diodo. 

2.4 CARACTERÍSTICAS DE RECUPERACIÓN INVERSA 

La corriente, en un diodo de unión con polarización directa, se debe al efecto neto de los portado¬ 
res de mayoría y de minoría. Una vez que un diodo está en modo de conducción directa, y a con¬ 
tinuación su corriente en sentido directo se reduce a cero (por el comportamiento natural del 
circuito del diodo, o por la aplicación de un voltaje en sentido inverso), el diodo continúa condu¬ 
ciendo, por los portadores de minoría que quedan almacenados en la unión pn y en la masa del 
material semiconductor. Los portadores de minoría requieren determinado tiempo para recombi- 
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FIGURA 2.3 

Características de recuperación en 
sentido inverso. 



narse con cargas opuestas y quedar neutralizados. A este tiempo se le llama tiempo de recupera¬ 
ción en sentido inverso , o tiempo de recuperación inversa del diodo. La figura 2.3 muestra dos cur¬ 
vas características de recuperación inversa de diodos de unión. El tipo de recuperación suave es 
el más común. El tiempo de recuperación inversa se representa por t rr y se mide a partir del cruce 
inicial de la corriente en el diodo con cero, hasta que la corriente en sentido inverso llega el 25% 
de su valor máximo (o pico), I RR . El t rr está formado por dos componentes, t a y t b . El t a variable se 
debe al almacenamiento de cargas en la región de agotamiento de la unión, y representa el tiem¬ 
po desde el cruce con cero hasta el pico en sentido de corriente en sentido inverso I RR . El t b se de¬ 
be al almacenamiento de carga en la masa del material semiconductor. La razón se llama 
factor de suavidad (SF, de sus siglas en inglés softness factor). Para fines prácticos uno debe ocu¬ 
parse del tiempo total de recuperación t rr y del valor pico de la corriente en sentido inverso I RR . 

trr = t a + t b (2.5) 

La corriente pico en sentido inverso se puede expresar en función de di/dt en sentido inverso co¬ 
mo sigue: 

Irr = t a — (2.6) 


El tiempo de recuperación inversa t rr se puede definir como el intervalo de tiempo entre el instante 
en que la corriente pasa por cero durante el cambio de conducción directa a la condición de blo¬ 
queo inverso, y el momento en que la corriente en sentido inverso ha bajado hasta el 25% de su va¬ 
lor pico I RR . La variable t rr depende de la temperatura de la unión, de la velocidad de caída de la 
corriente en sentido directo, así como la corriente en sentido directo antes de la conmutación, I F . 

La carga de recuperación inversa Q RR es la cantidad de portadores de carga que atraviesan 
al diodo en el sentido dirección inverso, debido a un cambio de conducción directa a una condi¬ 
ción de bloqueo inverso. Su valor se determina con el área encerrada por la trayectoria de la co¬ 
rriente de recuperación inversa. 

La carga de almacenamiento, que es el área encerrada por la trayectoria de la corriente de 
la curva de recuperación es, en forma aproximada, 

QrR — i^RRÍa + l^RRtb - 2 ^ RR.tr r (2.7) 

es decir, 

r _ 2 Qrr 
1 rr = ~ 
trr 


( 2 . 8 ) 
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Se iguala I RR en la ecuación (2.6) con I RR en la ecuación (2.8) se obtiene 


2 Qrr 

dildt 


(2.9) 


Si t b es despreciable en comparación con t a , lo cual suele ser el caso, entonces t rr « t a , y la ecua¬ 
ción (2.9) se convierte en 

- VH < 2i °> 

y 

Irr = yj2 QrR (2-11) 


Se puede notar en las ecuaciones (2.10) y (2.11) que el tiempo de recuperación inversa t rr y la co¬ 
rriente pico de recuperación inversa I RR dependen de la carga de almacenamiento Q RR y de la 
di/dt inversa (o reaplicada). La carga de almacenamiento depende de la corriente de diodo en 
sentido directo I F . La corriente pico de recuperación inversa I RR , la carga en sentido inverso Q RR 
y el FS (factor de suavidad) tienen interés para el diseñador del circuito, y esos parámetros se in¬ 
cluyen con frecuencia en las hojas de especificaciones de los diodos. 

Si un diodo está en condición de polarización inversa, pasa una corriente de fuga, debida a 
los portadores de minoría. En ese caso, la aplicación de un voltaje en sentido directo forzaría a que 
el diodo condujera la corriente en sentido directo. Sin embargo, se requiere de cierto tiempo llama¬ 
do tiempo de recuperación directa (o tiempo de activación, o tiempo de encendido) para que todos 
los portadores de mayoría en toda la unión puedan contribuir al flujo de la corriente. Si la veloci¬ 
dad de aumento de la corriente en sentido directo es alta, y esa corriente se concentra en un área 
pequeña de la unión, puede ser que falle el diodo. Así, el tiempo de recuperación directa limita la 
velocidad de aumento de la corriente en sentido directo, y la velocidad de conmutación. 


Ejemplo 2.2 Cálculo de la corriente de recuperación inversa 

El tiempo de recuperación inversa de un diodo es T rr = 3 |xs, y la velocidad de caída de la corriente por el 
diodo es di/dt = 30 A/|xs. Determinar a) la carga Q RR de almacenamiento y b) la corriente pico en sentido 
inverso I RR . 

Solución 

t rr = 3 ps, y dildt = 30 A/ps. 

a. De acuerdo con la ecuación (12.10), 

Q RR = \jt ‘ 2 rr = 0.5 X 30 A/gs X (3 x «rY = 135 gC 

b. De acuerdo con la ecuación (12.11), 

I RR = ^2Q RR ^ = V 2 x 135 X 10 -6 X 30 X 10 6 = 90 A 
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Puntos clave de la sección 2.4 

• Durante el tiempo de recuperación inversa t rn el diodo se comporta en forma eficaz como 
cortocircuito, y no es capaz de bloquear el voltaje en sentido inverso, y deja pasar la co¬ 
rriente en sentido inverso; después, de repente interrumpe la corriente. El parámetro t rr es 
importante en las aplicaciones de conmutación. 

2.5 TIPOS DE DIODOS DE POTENCIA 

En el caso ideal, un diodo no debería tener tiempo de recuperación inversa. Sin embargo, el cos¬ 
to de fabricación de ese diodo podría aumentar. En muchas aplicaciones no son importantes los 
efectos del tiempo de recuperación inversa y se pueden usar diodos poco costosos. Dependiendo 
de las características de recuperación y de las técnicas de manufactura, los diodos de potencia se | 
pueden clasificar en las tres categorías siguientes: 

1. Diodos normales, de propósito general 

2. Diodos de recuperación rápida 

3. Diodos de Schottky 

Las características y las limitaciones prácticas de estos tipos restringen sus aplicaciones. 

2.5.1 Diodos de propósito general 

Los diodos rectificadores de propósito (o uso) general tienen un tiempo de recuperación inversa 
relativamente grande, en el caso típico de unos 25 |xs, y se usan en aplicaciones de baja velocidad, 
donde no es crítico el tiempo de recuperación (por ejemplo, en rectificadores y convertidores de 
diodo, para aplicaciones con una frecuencia de entrada baja, hasta de 1 kHz, y para convertido¬ 
res conmutados por línea). Esos diodos cubren especificaciones de corriente desde menos de 1 A 
y hasta varios miles de amperes, y las especificaciones de voltaje van de 50 V hasta 5 kV. En ge¬ 
neral, esos diodos se fabrican por difusión. Sin embargo, los tipos de rectificadores de aleación 
que se usan en las fuentes de poder para soldar, son lo más económicos y robustos, y sus capaci¬ 
dades pueden llegar hasta 1500 V, 400 A. 

La figura 2.4 muestra diversas configuraciones de los diodos de propósito general, que 
caen casi siempre en dos tipos: uno se llama tipo perno , o montado en perno, espiga o terminal; el 
otro se llama tipo de disco, paquete prensado o puck de hockey. En un diodo del tipo montado en 
perno, el ánodo o el cátodo puede ser el perno. 

2.5.2 Diodos de recuperación rápida 

Los diodos de recuperación rápida tienen tiempo de recuperación corto, en el caso normal me¬ 
nor que 5 |xs. Se usan en circuitos convertidores de cd a cd y de cd a ca, donde con frecuencia la 
velocidad de conmutación tiene importancia crítica. Esos diodos abarcan especificaciones actua¬ 
les de voltaje desde 50 V hasta unos 3 kV, y de menos de 1 A hasta cientos de amperes. 

Para voltajes nominales mayores que 400 V, los diodos de recuperación rápida se suelen 
fabricar por difusión, y el tiempo de recuperación se controla por difusión de platino o de oro. 
Para especificaciones de voltaje menores que 400 V, los diodos epitaxiales proporcionan veloci¬ 
dades mayores de conmutación que las de los diodos por difusión. Los diodos epitaxiales son an¬ 
gostos de la base, lo que da como resultado un tiempo corto de recuperación tan corto como 
50 ns. Los diodos de recuperación rápida de diversos tamaños se ven en la figura 2.4. 
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FIGURA 2.4 

Diodos de recuperación rápida. (Cortesía de 
Powerex, Inc.) 


2.5.3 Diodos Schottky 

El problema de almacenamiento de carga de una unión pn se puede eliminar o minimizar en un 
diodo de Schottky. Esto se logra estableciendo un “potencial de barrera” (o “barrera de poten¬ 
cial”) con un contacto entre un metal y un semiconductor. Se deposita una capa de metal sobre 
una capa delgada epitaxial de silicio tipo n. La barrera de potencial simula el comportamiento 
de una unión pn. La acción rectificadora sólo depende de los portadores de mayoría, y en con¬ 
secuencia no queda exceso de portadores de minoría que se recombinen. El efecto de recupe¬ 
ración sólo se debe a la capacitancia propia de la unión del semiconductor. 

La carga recuperada de un diodo Schottky es mucho menor que la de un diodo equivalen¬ 
te de unión pn. Ya que eso sólo se debe a la capacitancia de la unión, es bastante independiente de 
la di/dt inversa. Un diodo de Schottky tiene una caída de voltaje relativamente baja en sentido 
directo. 

La corriente de fuga de un diodo Schottky es mayor que la de un diodo de unión pn. Un 
diodo Schottky con voltaje de conducción relativamente bajo tiene una corriente algo alta, y vi¬ 
ceversa. El resultado es que el voltaje máximo admisible para este diodo se limita en general a 
100 V. Las especificaciones de corriente de los diodos Schottky varían de 1 a 400 A. Son ideales 
para fuentes de alimentación de gran corriente y alto voltaje de cd. Sin embargo, esos diodos 
también se usan en fuentes de poder de poca corriente, para tener mayor eficiencia. En la figura 
2.5, se ven rectificadores duales Schottky de 20 y de 30 A. 

Puntos clave de la sección 2.5 

• Dependiendo del tiempo de recuperación en conmutación, y de la caída en estado de conduc¬ 
ción, los diodos de potencia son de tres tipos: uso general, recuperación rápida y de Schottky. 

2.6 DIODOS DE CARBURO DE SILICIO 

El carburo de silicio (SiC) es un material nuevo en la electrónica de potencia. Sus propiedades 
físicas mejoran mucho las del Si y del GaAs. Por ejemplo, los diodos Schottky de SiC fabricados 
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FIGURA 2.5 

Rectificadores centrales duales de Schottky para 
20 y 30 A. (Cortesía de International Rectifier). 



por Infineon Technologies [3] tienen pérdidas ultrabajas de potencia, y gran fiabilidad. También 
tienen las siguientes propiedades: 

• No tienen tiempo de recuperación inversa; 

• Comportamiento ultrarrápido en conmutación; 

• La temperatura no influye sobre el comportamiento de conmutación. 

La carga típica de almacenamiento Q RR es 21Nc para un diodo de 600V y 23Nc para uno de 
600V y 10A. 


2.7 MODELO SPICE DE DIODO 

El modelo SPICE de diodo [4-6] se incluye en la figura 2.6b. La corriente de diodo I D , que depen¬ 
de de su voltaje, se representa por una fuente de corriente. R s es la resistencia en serie, y se debe 
a la resistencia del semiconductor. También, R s se llama resistencia de la masa y depende de la 
cantidad de dopado. Los modelos para señal pequeña y estáticos que genera SPICE se ven en las 
figuras 2.6c, 2.6d, respectivamente. C D es función no lineal del voltaje de diodo v D y es igual a 
C D = dq d ldv D , donde q d es la carga de la capa de agotamiento. SPICE genera los parámetros de 
señal pequeña a partir del punto de operación. 

La declaración de modelo SPICE de un diodo tiene la forma general 

.DNOMBRE MODELO D (Pl=Vl P2=V2 P3=V3 . PN=VN) 

DNOMBRE es el nombre del modelo, y puede comenzar con cualquier carácter; sin embargo su 
tamaño de palabra se limita normalmente a 8. D es la letra de símbolo de los diodos. Pl, P2,... y 
VI, V2,... son los parámetros del modelo y sus valores, respectivamente. 

Entre los muchos parámetros de los diodos, los más importantes [5] para la conmutación 
de potencia son: 

IS Corriente de saturación 

BV Voltaje de rompimiento en sentido inverso 

IBV Corriente de rompimiento en sentido inverso 

TT Tiempo de tránsito 

CJO Capacitancia pn a polarización cero 
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FIGURA 2.6 

Modelo SPICE de diodo con polarización en sentido inverso. 


Como los diodos de SiC usan una tecnología totalmente nueva, el uso de SPICE para los diodos 
de silicio puede introducir una cantidad apreciable de errores. Sin embargo, los fabricantes [3] 
suministran los modelos SPICE para sus diodos. 

Puntos clave de la sección 2.7 

• Los parámetros de SPICE, que se pueden deducir de las hojas de datos, pueden afectar en 
forma apreciable el comportamiento transitorio de un circuito de conmutación en estado 
transitorio. 
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2.8 DIODOS CONECTADOS EN SERIE 

En muchas aplicaciones de alto voltaje (por ejemplo, líneas de transmisión de corriente directa 
en alto voltaje [HVDC]), un diodo de los que se consiguen en el mercado no puede cumplir con 
las especificaciones de voltaje, y los diodos se conectan en serie para aumentar sus posibilidades 
de bloqueo inverso. 

Consideremos dos diodos conectados en serie, como se ve en la figura 2.7a. Las variables 
¿d y v D son la corriente y el voltaje, respectivamente, en sentido directo; v DX y v D2 son los volta¬ 
jes en sentido inverso compartidos de los diodos D x y D 2 , respectivamente. En la práctica, las ca¬ 
racterísticas v—i en diodos de un mismo tipo difieren, debido a las tolerancias de sus procesos de 
producción. En la figura 2.7b se ven dos características v—i para tales diodos. En la condición 
de polarización directa, ambos diodos conducen la misma cantidad de corriente, y la caída de 
voltaje de cada diodo en sentido directo sería casi igual. Sin embargo, en la condición de bloqueo 
inverso, cada diodo debe conducir la misma corriente de fuga, y en consecuencia los voltajes de 
bloqueo pueden ser distintos en forma apreciable. 

Una solución sencilla para este problema es, como se ve en la figura 2.8a, forzar la parti¬ 
ción a voltajes iguales conectando un resistor en paralelo con cada diodo. Debido a la partición 
igual de voltajes, la corriente de fuga de cada diodo sería distinta, lo cual se ve en la figura 2.8(b). 
Como la corriente total de fuga debe compartirse por un diodo y su resistor, 


( 2 . 12 ) 


A — Al + Irí - hl + Ir2 


Sin embargo, I R1 = V m /R x , e /^ 2 = U D2 /^ 2 = U D1 //? 2 . La ecuación (2.12) determina la relación 
entre R x y R 2 , para voltajes compartidos iguales, que es: 



(2.13) 


Si las resistencias son iguales, entonces R = R x = R 2 , y los voltajes en los dos diodos serían un 
poco diferentes, dependiendo de las desigualdades entre las dos características v—i. Los valores 



(a) Diagrama de circuito 


(b) Características v-i 


FIGURA 2.7 

Dos diodos conectados en serie con polarización en sentido inverso. 
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(a) Diagrama de circuito 


(b) Características v-’\ 


FIGURA 2.8 

Diodos conectados en serie con características de voltaje de estado estable compartido. 


Voltaje 
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Voltaje 

compartido en 
estado transitorio 


FIGURA 2.9 

Diodos en serie con redes de voltaje 
compartido bajo condiciones de estado 
estable y estado transitorio. 


de Vd\ y V¿> 2 se pueden determinar con las ecuaciones (2.14) y (2.15)a continuación: 


h\ + 


V D , _ , ‘ Vd2 

~R~ Is2+ R 


(2.14) 


Vdi + Vdi = V s (2.15) 

Los voltajes compartidos bajo condiciones transitorias (por ejemplo, debidas a cargas conmu¬ 
tantes, y las aplicaciones iniciales del voltaje de entrada) se obtienen conectando capacitores en 
paralelo con cada diodo, como se ve en la figura 2.9. R s limita la velocidad de aumento del volta¬ 
je de bloqueo. 


Ejemplo 2.3 Determinación de resistores para compartir voltaje 

Se conectan dos diodos en serie, como se ve en la figura 2.8a, para compartir un voltaje total de cd en 
sentido inverso de V D = 5 kV. Las corrientes de fuga inversas de los dos diodos son / 5l = 30 mA e I s2 = 
35 mA. a) Determinar los voltajes de diodo, si las resistencias de voltaje compartido son iguales, /?i = /? 2 = 100 
kü. b) Determinar las resistencias de voltaje compartido R { y R 2 para que los voltajes en los diodos sean 
iguales, V'm = yD 2 = V^/2. c) Usar PSpice para comprobar los resultados de la parte a). Los parámetros 
del modelo PSpice de los diodos son BV = 3 kV a IS = 30 mA para el diodo D lt e IS = 35 mA para el 
diodo D 2 . 
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Solución 


a. I s i = 30 mA, I s2 = 35 mA y R x = R 2 = R = 100 kíl. - V D = ~V m - V D2 , es decir: 
V D2 ~Vd ~ y di- De la ecuación (2.14), 

Is1 + Yel = Is2 + Y^ 

sl R 12 R 

Sustituyendo Vd 2 = V d - V D1 y despejando el voltaje del diodo se llega a 


v D r 

Vm= 2 + 2 {Is2 ~ /jl) 

= + 1QQ | k -(35 X 10 -3 - 30 X 10~ 3 ) = 2750 V 


(2.16) 


y Vd 2 = I'd - Vd\ = 5 kV - 2750 = 2250 V. 

b. / sl = 30 mA, I s2 = 35 mA y V m = V D2 = V D /2 = 2.5 kV. De acuerdo con la ecuación (2.13), 

¡ + Y°l = i + Y” 

h\ + Ri ¡a + R2 

donde se obtiene la resistencia R 2 para un valor conocido de R x como sigue: 

V D 2 Ri 


Rl Vdx ~ Ri(¡a ~ ¡si) 
Suponiendo que Ri = 100 kíl, se obtiene 

R 2 = 


2.5 kV X 100 kíl 


2.5 kV - 100 kíl X (35 X 10" 3 - 30 X 10" 3 ) 


= 125 kíl 


(2.17) 


c. El circuito con diodos para simulación con PSpice se ve en la figura 2.10. El archivo del circuito 
es el siguiente: 


Ejemplo 2.3 

Circuito de 

diodos con voltaje compartido 

VS 

1 

0 DC 5KV 





R 

1 

2 0.01 





Rl 

2 

3 100K 





R2 

3 

0 100K 





DI 

3 

2 MOD1 





D2 

0 

3 MOD2 





.MODEL 

MOD1 

D (IS=30MA BV=3KV) 

; Parámetros 

del 

modelo 

de diodo 

.MODEL 

MOD2 

D (IS=35MA BV=3KV) 

; Parámetros 

del 

modelo 

de diodo 


.OP ; Análisis de punto de operación en cd 

.END 
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R i 

100 kn 


r 2 

ioo kn 


FIGURA 2.10 

Circuito de diodo para simulación con 
PSpice del ejemplo 


Los resultados de la simulación con PSpice son: 


ÑAME 

DI 


D2 

ID 

-3.00E-02 

I di— — 3 0 mA 

-3.50E-02 I m =-35 mA 

VD 

-2.75E+03 

V D i=- 2750 V expected -2750 V 

-2.25E+03 Vd 2=-2250 V 
expected -2250 V 

REQ 

1.00E+12 

R d1 =1 gq 

1.00E+12 Rd2=1 GÍ2 


Nota: SPICE proporciona los mismos voltajes que los esperados. Se inserta una pequeña 
resistencia R = 10 mil para evitar un error de SPICE por un lazo de voltaje con resistencia cero. 

Puntos clave de la sección 2.8 

• Cuando se conectan en serie diodos del mismo tipo, no comparten el mismo voltaje inver¬ 
so, por la falta de coincidencia en sus curvas características v—i. Las redes de voltaje com¬ 
partido se necesitan para igualar las repeticiones voltaje. 


DIODOS CONECTADOS EN PARALELO 

En aplicaciones de alta potencia, se conectan diodos en paralelo para aumentar la capacidad de 
conducción de corriente conectan en paralelo para aumentar la capacidad de conducción de co¬ 
rriente y cumplir con los requisitos deseados. La repartición de corriente entre los diodos, debe 
estar de acuerdo con sus respectivas caídas de voltaje directo. Se puede lograr un reparto unifor¬ 
me de corriente mediante inductancias iguales (por ejemplo, en las ramas) o conectando resisto¬ 
res (los cuales pueden ser prácticos, debido a las pérdidas de potencia); lo anterior se muestra en 
la figura 2.11. Es posible minimizar este problema seleccionando diodos con caídas iguales de 
voltaje directo o diodos del mismo tipo. Ya que los diodos están conectados en paralelo, los vol¬ 
tajes de bloqueo inverso de cada diodo serían los mismos. 

Los resistores de la figura 2.11a contribuyen a compartir la corriente en condiciones de es¬ 
tado permanente. Se puede lograr la corriente compartidas bajo condiciones dinámicas, conectan¬ 
do inductores acoplados, como se ve en la figura 2.11b. Si aumenta la corriente a través de D h 
aumenta la L di/dt a través de L\ y se induce un voltaje correspondiente de polaridad opuesta a 
través del inductor L 2 . El resultado es una trayectoria de baja impedancia a través del diodo Z) 2 , 
y la corriente se transfiere a D 2 . Los inductores pueden generar picos de voltaje, y pueden ser ca¬ 
ros y voluminosos, especialmente en corrientes altas. 
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FIGURA 2.11 

Diodos conectados en paralelo. 




Puntos clave de la sección 2.9 

• Cuando diodos del mismo tipo se conectan en paralelo, no comparten la misma corriente 
en el estado de conducción, debido a faltas de coincidencia de sus curvas características 
v-í ; por lo que se necesitan redes para igualar la corriente compartida. 


2.10 DIODOS CON CARGAS RC Y RL 


La figura 2.12a muestra un circuito con diodo y carga RC. Para simplificar, se considera que el 
diodo es ideal. Por “ideal” se entiende que el tiempo de recuperación inversa t rr y la caída de vol¬ 
taje en sentido directo son despreciables. Esto es, t rr = 0 y V D = 0. El voltaje de la fuente V s es 
de cd y constante. Cuando se cierra el interruptor S x en el momento t = 0, la corriente de carga i 
que fluye por el capacitor se puede determinar partiendo de que 

Vs = v R + v c = v R + i dt + v c (t = 0) (2.18) 

v R = Ri (2.19) 



-O- 

(a) Diagrama del circuito 



(b) Formas de onda 


FIGURA 2.12 

Circuito de diodo con una carga RC. 
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Con la condición inicial v c (t = 0) = 0, la solución de la ecuación (2.18) (que se demuestra en el 
apéndice D, ecuación D.l) para la corriente de carga i es: 

i (t)=^e~ ,IRC (2.20) 

El voltaje v c del capacitor es 

v c (t) = i dt = V s (l - e~ tlRC ) = K(1 - e~ lh ) (2.21) 


en donde t = RC es la constante de tiempo de una carga RC. La velocidad inicial de cambio del 
voltaje en el capacitor es 


dv c 

dt 


_L£_ p ~tlRC 

RC 


( 2 . 22 ) 


y la velocidad inicial de cambio de ese capacitor (cuando t = 0) se obtiene de la ecuación (2.22) 


dv c 

~dt 


í=0 


A 

RC 


(2.23) 


En la figura 2.13a se ve un circuito con diodo y carga RL. Cuando se cierra el interrup¬ 
tor Si en el momento t = 0, aumenta la corriente i a través del inductor, y se obtiene partien¬ 
do de que 

V s = v L + Vr = L ^- + Ri (2.24) 


Para la condición inicial i(t = 0) = 0, la solución de la ecuación (2.24) (que se demuestra en el 
apéndice D, ecuación D.2) es 


*(0 = ~ « tR ' L ) 


(2.25) 




h t H 


(b) Formas de onda 


FIGURA 2.13 

Circuito de diodo con una carga RL. 
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La velocidad de cambio de esta corriente se obtiene con la ecuación (2.25) como: 

di _ Yl p-tRiL 
dt L 


(2.26) 


y la velocidad inicial de aumento de la corriente (para t — 0) se obtiene con la ecuación (2.26): 


di 

dt 


t =o 


(2.27) 


El voltaje v L a través del inductor es 

v L (t) = Lj t = V s e- ,aL (2.28) 

donde UR = t, la constante de tiempo de una carga LR. 

Las formas de onda del voltaje v L y de la corriente i se ven en la figura 2.13b. Si t » L/R , 
el voltaje a través del inductor tiende a cero y su corriente alcanza su valor de estado estable 
de I s = V s /R. Si entonces se trata de abrir el interruptor S], la energía almacenada en el inductor 
(= 0.5L/ 2 ) se transformará en un voltaje alto en inverso, a través del interruptor y el diodo. Esta 
energía se disipa en forma de chispas en el interruptor, y es probable que en este proceso se 
dañe el diodo D\. Para remediar esta situación se conecta un diodo, llamado diodo de corrida li¬ 
bre a través de una carga inductiva, como se ve en la figura 2.21a. 

Nota: Como la corriente i en las figuras 2.12a y 2.13a es unidireccional, y no tiende a cam¬ 
biar su polaridad, los diodos no tienen efecto sobre la operación del circuito. 

Punto clave de la sección 2.10 

• La corriente de un circuito RC o RL que aumenta o disminuye en forma exponencial 
con una constante de tiempo del circuito, no invierte su polaridad. La dv/dt inicial de 
carga de un capacitor en un circuito RC es V S /RC, y la di/dt inicial en un circuito RL es 

V s /L. 


Ejemplo 2.4 Determinación de la corriente pico y la pérdida de energía en un circuito RC 

En la figura 2.14a se muestra un circuito de diodo, donde R = 44 O y C = 0.1 jxF. El capacitor tiene un 
voltaje inicial VcO = V c (t = 0) = 220 V. Si se cierra el interruptor cuando t = 0, determine a) la corriente 
pico en el diodo, b) la energía disipada en el resistor R y c) el voltaje en el capacitor cuando t = 2 |xs. 

Solución 

Las formas de onda se ven en la figura 2.14b. 

a. Se puede usar la ecuación (2.20) con V s = V c0 y la corriente pico en el diodo, I p , es 


Ip 


Ko 

R 


220 

44 


b. La energía W disipada es 

W = 0.5CVtf = 0.5 X 0.1 X 10 -6 X 220 2 = 0.00242 J = 2.42 mJ 
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FIGURA 2.14 

Circuito de diodo con una carga RC. 


c. Para RC = 44 X 0.1 |xs y t = t\ = 2 |xs, el voltaje en el capacitor es 

v c {t = 2 ns) = V M e~ ,IRC = 220 X e~ mA = 139.64 V 
Nota: Como la corriente es unidireccional, el diodo no afecta la operación del circuito. 

2.11 DIODOS CON CARGAS LCY RL 

En la figura 2.15a se ve un circuito con diodo y carga LC. El voltaje de la fuente V s es de cd y 
constante. Cuando se cierra el interruptor Si en el momento t = 0, la corriente de carga i del ca¬ 
pacitor se obtiene partiendo de que 

V s = Lj t + Ljf i dt + v ¿ t = 0) (2.29) 



FIGURA 2.15 

Circuito de diodo con una carga LC. 





























www.elsolucionario.org 

50 Capítulo 2 Diodos semiconductores de potencia y circuitos 


Con las condiciones iniciales i(t = 0) = 0 y v c (t = 0) = 0, la ecuación (2.29) puede resolverse pa¬ 
ra la corriente i en el capacitor como (ecuación D.3 en el apéndice D) 


(2.30) 

(2.31) 


¿(0 = v s ^—senu 0 1 

= I p sen cogí 


donde o) 0 = 1/VLC y la corriente pico I p es 


I P = v s 


La velocidad de aumento de la corriente se obtiene de la ecuación (2.30) como 

di V s 

~dt~~L C ° S ü) ° í 


(2.32) 


(2.33) 


y la ecuación (2.33) determina la velocidad inicial de aumento de la corriente (para t = 0) como: 

di[ = V l 

dt , = o L 

El voltaje v c a través del capacitor se puede obtener como 


(2.34) 


v c (t) = J i dt = V s (l - eos u> 0 í) 


(2.35) 


En el momento t = t\ = ttVLC, la corriente i en el diodo cae a cero, y el capacitor se carga a 
2V S . Las formas de onda para el voltaje v L y la corriente i se ven en la figura 2.15b. 

Nota: Como en el circuito no hay resistencia, no puede haber pérdida de energía. Así, 
cuando no hay resistencia, la corriente de un circuito LC oscila y la energía se transfiere de C a 
L, y viceversa. 


Ejemplo 2.5 Determinación del voltaje y la corriente en un circuito LC 

En la figura 2.16a se muestra un circuito de diodo y carga LC, donde el capacitor tiene un voltaje inicial; 
V c (t = 0) = —VcQ = V 0 — 220 V; capacitancia C = 20 |xF e inductancia L = 80 |xH. Si se cierra el interruptor 
Si en el momento t = 0, determinar a) la corriente pico en el diodo; b) el tiempo de conducción del diodo, y 
c) el voltaje en el capacitor en estado permanente. 

Solución 


a. Aplicando la ley de voltaje de Kirchhoff podemos escribir la ecuación de la corriente i como: 


+ éí i ‘" + ' t( “ o) ‘ o 
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FIGURA 2.16 

Circuito de diodo con una carga LC. 


y la corriente i con las condiciones iniciales de i(t = 0) = 0 y v c (t = 0) = —V& se resuelve como 


*(0 = V cOyJ-£ sen(i) 0 í 

en donde ü> 0 = 1/VLC = 10 6 / V20 x 80 = 25,000 rad/s. La corriente pico I p es 

/20 


I p = VcoJ- = 220 , 


80 


= 110 A 


b. Cuando í = ^ = ttVLC, la corriente en el diodo se hace cero y el tiempo de conducción A del 
diodo es 

= ttVLC = ttV20 X 80 = 125.66 ps 

c. Se demuestra con facilidad que el voltaje en el capacitor es 

1 

v c (0 = c Jo* dt ~ V C o = cos “o* 

Para t = t x = 126.66 ps, = íi) = -220 cos ir = 220 V. 


En la figura 2.17 se ve un circuito con diodo y carga RLC. Si se cierra el interruptor Si en 
el momento t = 0, se puede aplicar la ley de voltaje de Kirchhoff para plantear la ecuación de la 
corriente de carga i como: 

L j ( + R i + -J idt + V c (t = 0) = v s (2.36) 

con condiciones iniciales i(t = 0)= 0 y v c (t = 0) = V*, Diferenciando la ecuación (2.36) y divi¬ 
diendo ambos lados entre L se obtiene la ecuación característica 
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FIGURA 2.17 

Circuito de diodo con una carga RLC. 



En condiciones de estado permanente, el capacitor está cargado al voltaje de la fuente V s y la co¬ 
rriente de estado permanente es cero. La componente forzada de la corriente en la ecuación 
(2.37) también es cero: La corriente se debe a la componente natural. 

La ecuación característica en el dominio de Laplace (de s) es 

s2 + í S + Íc~° (238) 


y lar raíces de la ecuación cuadrática (2.38) son 


(2.39) 


A continuación se definirán dos propiedades importantes de un circuito de segundo orden: el 
factor de amortiguamiento, 


y la frecuencia de resonancia , 



vfe 


(2.40) 

(2.41) 


Sustituyendo las definiciones anteriores en la ecuación (2.39) se obtiene 


Si ,2 = -O. ± \/o¡ 2 - 


ü>0 


(2.42) 


La solución para la corriente, la cual depende de los valores de a y de a) 0 se apegaría a uno de los 
tres casos posibles siguientes: 

Caso 1. Si a = ü) 0 , las raíces son iguales, Sj = s 2 y se dice que el circuito es críticamente 
amortiguado. La solución toma la forma 

i(í) = (A x + A 2 t)e s ' t (2.43) 


Caso 2. Si a > <d 0 , las raíces son reales y se dice que el circuito está sobreamortiguado. La 
solución toma la forma 

i(t) = A ie s '' + A 2 e 52 ' (2.44) 

Caso 3. Si a < a) 0 , las raíces son complejas y se dice que el circuito está bajo amortiguado. 
Las raíces son 


¿xa = -oí ± M 


(2.45) 
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y io r se llama f recuencia de anillo (o frecuencia de resonancia amortiguada), y 
(o r = V^o ~ <* 2 . La solución tiene la forma 

i(t) = e~ at (A l eos w,¿ + A 2 sen w¿) (2.46) 

que es una sinusoide amortiguada o decayente. 

Nota: Las constantes A x y A 2 se pueden determinar a partir de las condicion es in iciales del 
circuito. La relación de a/u) 0 se suele llamar razón de amortiguamiento 8 = RI2\ÍC¡L. En gene¬ 
ral, los circuitos electrónicos de potencia son bajo amortiguados, de tal modo que la corriente del 
circuito sea aproximadamente sinusoidal y para lograr una salida de ca casi sinusoidal, o para de¬ 
sactivar un dispositivo semiconductor de potencia. 


Ejemplo 2.6 Determinación de la corriente en un circuito RLC 

El circuito RLC de la figura 2.17 tiene un voltaje V s = 220 V, inductancia L = 2 mH, capacitancia C = 0.05 
(xF y resistencia R = 160 íl. El valor inicial del voltaje en el capacitor es v c {t = 0) = V^cO = 0, y la corriente 
en el conductor i(t = 0) = 0. Si se cierra el interruptor S x cuando t = 0, determinar a) una expresión para la 
corriente /(í), y b) el tiempo de conducción del diodo, c) Trazar un esquema de ¿(t). d) Usar PSpice para gra- 
ficar la corriente instantánea i para R = 50 0,160 íl y 320 ÍL 

Solución 

a. De la ecuación (2.40), a = RI2L = 160 X 10 3 /(2 X 2) = 40,000 rad/s, y de la ecuación (2.41), 
cü 0 = 1/VLC = 10 5 rad/s. La frecuencia de anillo es 

0 ) r = V 10 ' 0 - 16 X 10 8 = 91,652 rad/s 

como a < o) 0 , es un circuito bajo amortiguado, y la solución tiene la forma 

i(t) = e~ a \A x eos w^ + A 2 sen w^/) 

Cuando t = 0, i(t = 0) = 0, y esto da como resultado A x = 0. La solución es 

i(t) = e~ at A 2 sen 


La derivada de i(t) es 


— = io r eos n) r tA 2 e ^ — a sen u r tA 2 e~ a 


Cuando se cierra el interruptor en el momento t = 0, el capacitor presenta baja impedancia, y el 
inductor presenta alta impedancia. La velocidad inicial de aumento de la corriente está limitada 
únicamente por el inductor L. Así, cuando t = 0,1a di/ds del circuito es V s /L. Por tanto, 


di 

dt 


t =o 


= (ü r A 2 


V, 

L 


V s _ 220 X 1,000 
o) r L “ 91,652 X 2 


1.2 A 


de donde: 
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FIGURA 2.18 

Forma de onda de la corriente para 
el ejemplo 2.6. 



La expresión final para la corriente i(t) es 

i(t) = 1.2 sen(91,652/)e -40 ' 000 ' A 


b. El tiempo de conducción t x del diodo se obtiene cuando i = 0. Esto es, 

^ 1 = 7r ° r íl = 91^52 = 3427 

c. El esquema de la forma de onda de corriente se ve en la figura 2.18. 

d. El circuito para simulación en PSpice se muestra en la figura 2.19. La lista del archivo del circuito es 
la siguiente: 


Ejemplo 2.6 Circuito RLC con diodo 


.PARAM 

. STEP 

VS 

R 

L 

C 

DI 

.MODEL 
.TRAN 
.PROBE 


VALU = 160 

PARAM VALU LIST 50 160 320 

1 0 PWL (0 0 INS 220V 

2 3 (VALU) 

3 4 2MH 

4 0 0.05UF 

1 2 DMOD 

DMOD D(IS=2.22E-15 BV=1800V) 
0.1US 60US 


/Definir parámetro VALU 
; Variar parámetro VALU 
IMS 220V) ; Lineal en secciones 
; Resistencia variable 


; Diodo con modelo DMOD 
; Parámetros modelo de diodo 
; Análisis de transitorios 
; Postprocesador gráfico 


.END 


La gráfica de la corriente I(R) que fluye por la resistencia R, se ve en la figura 2.20. La respuesta de 
la corriente depende de la resistencia R. Con un mayor valor de R, la corriente se vuelve más amortigua¬ 
da, y con valores menores, tiende más hacia la sinusoide. Para R = 0, la corriente pico es V S (C/L) = 
220 - (0.05 pV2mH) = 1.56 A. 
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D i 2 R 3 L 




FIGURA 2.19 

Circuito RLC para simulación con PSpice. 


Un circuito RLC con un diodo Temperatura: 27.0 



FIGURA 2.20 

Gráficas para el ejemplo 2.6. 
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Puntos clave de la sección 2.11 

• La corriente de un circuito LC pasa por oscilación de resonancia con un valor pico de 
V S (C/L). El diodo Di detiene el flujo de corriente en sentido inverso, y el capacitor se car¬ 
ga a 2V S . 

• La corriente de un circuito RLC depende de la razón de amortiguamiento 8 = (/?/2)(C/L). 
En general, los circuitos electrónicos de potencia son bajo amortiguados de tal manera que 
la corriente en el circuito sea casi sinusoidal. 

2.12 DIODOS DE CORRIDA LIBRE 

Si se cierra el interruptor S\ de la figura 2.21a durante un tiempo q, se establece una corriente a 
través de la carga; después, si se abre el interruptor, se debe proporcionar una trayectoria para la 
corriente hacia la carga inductiva. En caso contrario, la energía inductiva produce un voltaje 
muy alto, y se disipa en forma de calor a través del interruptor, como chispas. La trayectoria se 
proporciona normalmente conectando un diodo D m , como se indica en la figura 2.21a, y a este 
diodo se le suele llamar diodo de corrida libre. La operación del circuito se puede dividir en dos 
modos. El modo 1 comienza cuando se cierra el interruptor en el momento t = 0 y el modo 2 ini¬ 
cia cuando se abre después el interruptor. En la figura 2.21b se muestran los circuitos equivalen¬ 
tes para los dos modos. Las variables q e i 2 se definen como las corrientes instantáneas para los 





(a) Diagrama del circuito 


Modo 2 
(b) Circuitos equivalentes 



FIGURA 2.21 

Circuito con un diodo de marcha libre. 
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modos 1 y 2. En la figura 2.21a y a este diodo t x y t 2 son las duraciones correspondientes de esos 
modos, respectivamente, y t x y t 2 

Modo 1. Durante este modo, la corriente q en el diodo, que es parecida a la ecuación 
(2.25), es 

íi(0 (! ~e~ tWL ) (2.47) 

Cuando se abre el interruptor en t = t\ (al final de este modo), la corriente en ese momento es 

h = ii(t = h) = ^ (1 - e l ' RIL ) (2.48) 

Si el tiempo t x es suficientemente largo, la corriente llega prácticamente a la corriente de estado 
estable I s = V s /R, y pasa por la carga. 

Modo 2. Este modo comienza cuando se abre el interruptor y la corriente en la carga co¬ 
mienza a pasar por el diodo de marcha libre D m . Si se redefine el origen del tiempo como en el 
principio de este modo, la corriente que pasa por el diodo de marcha libre se calcula con 

0 = L^r + Ri 2 (2.49) 

dt 

con la condición inicial i 2 (t = 0) = I x . La solución de la ecuación (2.49) da como resultado la co¬ 
rriente de marcha libre if = i 2 , que es 

h(t) = he~' RIL (2.50) 

y cuando t = t 2 , esta corriente baja en forma exponencial prácticamente hasta cero, siempre que 
t 2 » LIR. En la figura 2.21c se ven las formas de onda de las corrientes. 

Nota: La figura 2.21c muestra que en t x y t 2 las corrientes ya llegaron a las condiciones de 
estado estable. Estos son los casos extremos. En el caso normal, un circuito funciona bajo condi¬ 
ciones tales que la corriente permanece continua. 


Ejemplo 2.7 Cálculo de la energía almacenada en un inductor con un diodo de marcha libre 

En la figura 2.21a, la resistencia es muy pequeña (R = 0), el voltaje de suministro es V s = 220 V (constante 
en el tiempo) y la inductancia de carga es L = 20 jxH. Trazar la forma de onda de la corriente de carga si se 
cierra el interruptor cuando t = 100 |xs, y después se abre, b) Determinar la energía final almacenada en el 
inductor de carga. 

Solución 


a. El diagrama de circuito se ve en la figura 2.22a, con corriente inicial igual a cero. Cuando se cierra 
el interruptor en t = 0, la corriente en la carga sube en forma lineal, y se expresa como 



y cuando t = t h I 0 = V s t\!L = 220 X 100/220 = 100 A. 
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(b) Formas de onda 


FIGURA 2.22 

Circuito de diodo con una carga L. 


b. Cuando se abre el interruptor Si en el momento t = t h la corriente en la carga comienza a a pa¬ 
sar por el diodo D m . Como no hay elemento disipativo (resistivo) en el circuito, la corriente de 
carga permanece constante en / 0 = 100 A y la energía almacenada en el inductor es 0.5L/ 0 2 = 1.1 J. 
Las formas de onda de corriente se ven en la figura 2.22b. 


Punto clave de la sección 2.12 

• Si la carga es inductiva, un diodo antiparalelo, llamado diodo de marcha libre, se debe co¬ 
nectar a través de la carga para proporcionar una trayectoria para que pase la corriente in¬ 
ductiva. Si no es así, la energía puede quedar aprisionada en una carga inductiva. 


2.13 RECUPERACIÓN DE LA ENERGÍA APRISIONADA CON UN DIODO 

En el circuito ideal sin pérdida [7] de la figura 2.22a, la energía almacenada en el inductor queda 
aprisionada allí porque en el circuito no existe resistencia. En un circuito práctico es preferible 
mejorar la eficiencia regresando la energía almacenada a la fuente de abastecimiento. Esto se 
puede hacer agregando al inductor un segundo devanado, y conectando un diodo D x como se ve 
en la figura 2.23a. El inductor y el devanado secundario se comportan como un transformador. 
El secundario del transformador se conecta de tal modo que si v x es positivo, ^ es negativo con 
respecto a y viceversa. El devanado secundario que facilita el regreso de la energía almacena¬ 
da a la fuente, a través del diodo Dj, se llama devanado de reír oalimentación. Suponiendo un 
transformador con una inductancia magnetizante de L m , el circuito equivalente se ve en la figu¬ 
ra 2.23b. 

Si el diodo y el voltaje secundario (voltaje de suministro) son el lado primario del transfor¬ 
mador, el circuito equivalente es como el que se muestra en la figura 2.23c. Los parámetros q e i 2 
definen las corrientes en el primario y el secundario del transformador, respectivamente. 
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+ — 




(b) Circuito equivalente 



(c) Circuito equivalente referido al lado del primario 


v D /a 

V s /a 


FIGURA 2.23 

Circuito con un diodo para recuperación de energía. [Ref. 7, S. Dewan] 


La relación de vueltas de un transformador ideal se define por 



(2.51) 


El funcionamiento del circuito se puede dividir en dos modos. El modo 1 comienza cuando el in¬ 
terruptor Si se cierra cuando t = 0, y el modo 2 comienza cuando se abre el interruptor. Los cir¬ 
cuitos equivalentes de los dos modos se ven en la figura 2.24a, siendo t x y t 2 las duraciones del 
modo 1 y el modo 2, respectivamente. 
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ai 2 = 0 

+ 

i s + T 

\ °i2 

- v s 

v l L m j __ 


iif “ 

ft 

1 



; Dj i> D = 0 
+ 

- V c 


Modo 1 


Modo 2 


(a) Circuito equivalente 



FIGURA 2.24 

Circuitos equivalentes y formas de onda. 
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Modo 1. Durante este modo, el interruptor Si se cierra cuando t — 0. El diodo D\ se 
polariza en sentido inverso y la corriente que pasa por él (corriente del secundario) es ai 2 = 0, 
es decir, i 2 = 0. Se aplica la ley de voltaje de Kirchhoff en la figura 2.24a para el modo 1, con V s = 
(v D — V s )/a y se obtiene el voltaje del diodo en sentido inverso: 

v D = V s (l + a) (2.52) 


Suponiendo que no hay corriente inicial en el circuito, la corriente en el primario es la misma 
que la corriente en el interruptor i s , y se expresa como 


Vs 



(2.53) 


que da como resultado 

h(t) = i s (t) = para 0 < t < t 1 (2.54) 

Este modo es válido para 0 < t < ti y termina cuando se abre el interruptor en t = t\. Al final 
de este modo, la corriente en el primario es 



(2.55) 


Modo 2. Durante este modo se abre el interruptor, se invierte el voltaje a través del in¬ 
ductor, y el diodo D x se polariza en sentido directo. Por el secundario del transformador pasa 
una corriente, y la energía almacenada en el inductor se regresa al suministro. Aplicando la ley 
de voltaje de Kirchhoff y redefiniendo el origen del tiempo al principio de este modo, la corrien¬ 
te en el primario se expresa como 


L m 17 + T = 0 (2 ' 56) 

at a 

con la condición inicial i\(t = 0) = 7 0 , y se puede despejar la corriente como sigue: 

ii(t) = - - —t + 7 0 para 0 < t < t 2 (2.57) 

aL m 

El tiempo de conducción del diodo Di se calcula a partir de la condición q(í = t 2 ) = 0 de la ecua¬ 
ción (2.57) y es 


a L m Io 

Vs 


ati 


(2.58) 


El modo 2 es válido para 0 < t ^ t 2 . Al final de este modo, cuando t = t 2 , la energía almacena¬ 
da en el inductor L m regresa a la fuente. En la figura 2.24b se ven las diversas formas de onda de 
las corrientes y voltajes para a = 10/6. 
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Ejemplo 2.8 Cálculo de la recuperación de energía en un inductor con un diodo de 
retroalimentación 

Para el circuito de recuperación de energía de la figura 2.23a, la inductancia magnetizante del transforma¬ 
dor es L m = 250 |jlH, N\ = 10, N 2 = 1000. Las inductancias y resistencias de fuga del transformador son des¬ 
preciables. El voltaje de suministro es V 5 = 220 V y no hay corriente inicial en el circuito. Si se cierra el 
interruptor Si durante un tiempo t x = 50 |xs y después se abre, a) determinar el voltaje en sentido inverso 
del diodo D h b) calcular el valor pico de la corriente en el primario, c) calcular el valor pico de la corriente 
en el secundario, d) determinar el tiempo de conducción del diodo D x y e) determinar la energía suministrada 
por la fuente. 

Solución 

La relación de vueltas es a - N 2 /= 100/10 = 10. 

a. De acuerdo con la ecuación (2.52), el voltaje en sentido inverso del diodo es 

v D = V s ( 1 + a) = 220 X (1 + 10) = 2420 V 

b. De acuerdo con la ecuación (2.55), el valor pico de la corriente en el primario es 

V s 50 

/o = lt íl = 220 x ^ = 44A 

c. El valor pico de la corriente en el secundario es I 0 ' = IJa = 44/10 = 4.4 A. 

d. De acuerdo con la ecuación (2.58), el tiempo de conducción del diodo es 

_ oL m l o _ ^ cn w AA w 10 _ crvrk 
h — 

e. La energía de la fuente es 

= 



Se usa la 7 0 obtenida con la ecuación (2.55) para obtener 

W = 0.5 L m l\ = 0.5 X 250 X 10 -6 X 44 2 = 0.242 J = 242 mJ 


Punto clave de la sección 2.13 

• La energía aprisionada en una carga inductiva se puede regresar a la fuente de suministro 
a través de un diodo llamado diodo de retroalimentación. 


RESUMEN 

Las características de los diodos prácticos difieren de los diodos ideales. El tiempo de recupe¬ 
ración en sentido inverso juega un papel importante, en especial en aplicaciones de conmutación 
de alta velocidad. Se pueden clasificar los diodos en tres tipos: 1) diodos de uso general, 2) dio¬ 
dos de recuperación rápida y 3) diodos de Schottky. Aunque un diodo de Schottky se comporta 
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como un diodo de unión pn, no tiene unión física, y en consecuencia un diodo de Schottky es un 
dispositivo de portadores de mayoría. Por otra parte, un diodo de unión pn es un diodo de por¬ 
tadores tanto de mayoría como de minoría. 

Si los diodos se conectan en serie para aumentar la capacidad de voltaje de bloqueo, se 
requieren redes de voltaje compartido bajo condiciones de estado estable y condiciones transi¬ 
torias. Cuando se conectan los diodos en paralelo para aumentar la capacidad de conducción de 
corriente, también se necesitan elementos de corriente compartida. 

En este capítulo hemos visto las aplicaciones de los diodos de potencia en la inversión de 
voltaje de un capacitor, para cargar un capacitor a más voltaje que el de cd a la entrada, la acción 
de marcha libre y la recuperación de energía de una carga inductiva. 
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PREGUNTAS DE REPASO 

2.1 ¿Cuáles son los tipos de diodos de potencia? 

2.2 ¿Qué es la corriente de fuga en los diodos? 

2.3 ¿Qué es el tiempo de recuperación en sentido inverso de los diodos? 

2.4 ¿Qué es la corriente de recuperación en sentido inverso de los diodos? 

2.5 ¿Qué es el factor de suavidad de los diodos? 

2.6 ¿Cuáles son los tipos de recuperación de los diodos? 

2.7 ¿Cuál es la causa del tiempo de recuperación en sentido inverso en un diodo de unión pnl 

2.8 ¿Cuál es el efecto del tiempo re recuperación en sentido inverso? 

2.9 ¿Por qué es necesario usar diodos de recuperación rápida en conmutación de alta velocidad? 

2.10 ¿Qué es el tiempo de recuperación en sentido directo? 

2.11 ¿Cuáles son las diferencias principales entre los diodos de unión pn y los diodos de Schottky? 

2.12 ¿Cuáles son las limitaciones de los diodos de Schottky? 

2.13 ¿Cuál es el tiempo típico de recuperación en sentido inverso de los diodos de uso general? 

2.14 ¿Cuál es el tiempo típico de recuperación en sentido inverso de los diodos de recuperación rápida? 

2.15 ¿Cuáles son los problemas de los diodos conectados en serie, y cuáles son las soluciones posibles? 

2.16 ¿Cuáles son los problemas de los diodos conectados en paralelo y cuáles son las soluciones posibles? 

2.17 Si se conectan dos diodos en serie con iguales voltajes compartidos, ¿por qué son distintas las corrien¬ 
tes de fuga en ellos? 
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2.18 ¿Cuál es la constante de tiempo de un circuito RLl 

2.19 ¿Cuál es la constante de tiempo de un circuito RC1 

2.20 ¿Cuál es la frecuencia de resonancia de un circuito LC? 

2.21 ¿Cuál es el factor de amortiguamiento de un circuito RLC1 

2.22 ¿Cuál es la diferencia entre la frecuencia de resonancia y la frecuencia de llamada de un circuito 
RLC1 

2.23 ¿Qué es un diodo de marcha libre y cuál es su finalidad? 

2.24 ¿Qué es la energía aprisionada en un inductor? 

2.25 ¿Cómo se recupera la energía aprisionada con un diodo? 


PROBLEMAS 


2.1 El tiempo de recuperación en sentido inverso de un diodo es t rr = 5 |xs, y la rapidez de bajada de la 
corriente en el diodo es di/dí = 80 A/|xs. Si el factor de suavidad es SF = 0.5, determine a) la carga al¬ 
macenada Q rr y b) la corriente pico en sentido inverso I RR . 

2.2 Los valores medidos de un diodo a 25 °C de temperatura son 

V D = 1.0 V cuando I D = 50 A 

= 1.5 V cuando I D = 600 A 
Calcule a) el coeficiente de emisión n y b) la corriente de fuga I s . 

2.3 Se conectan dos diodos en serie y se mantiene igual el voltaje a través de cada uno de ellos, conec¬ 
tando una resistencia de voltaje compartido, de tal modo que V m = V D2 = 2000 V, y R { = 100 kíl 
Las características v—i de los diodos se ven en la figura P2.3. Calcule las corrientes de fuga de cada 
diodo, y la resistencia R 2 a través del diodo D 2 . 



FIGURA P2.3 
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2.4 Se conectan dos diodos en paralelo, y la caída de voltaje en sentido directo a través de cada uno es 1.5 
V. Las características v-i de esos diodos se ven en la figura P2.3. Calcule las corrientes en sentido di¬ 
recto a través de cada diodo. 

2.5 Se conectan dos diodos en paralelo, como se indica en la figura 2.1 la, con resistencias de corriente com¬ 
partida. Las características v—i se ven en la figura P2.3. La corriente total es I T = 200 A. El voltaje a 
través de un diodo con su resistencia es v = 2.5 V. Calcule los valores de las resistencias R { y R 2 si \a 
corriente se divide por igual entre los diodos. 

2.6 Se conectan dos diodos en serie, como se ve en la figura 2.8a. La resistencia a través de ellos es R¡ = 
R 2 = 10 kfí. El voltaje de cd de entrada es 5 kV. Las corrientes de fuga son / 5l = 25 mA e I s2 = 40 mA. 
Calcule el voltaje a través de los diodos. 

2.7 Las formas de onda de corriente de un capacitor se ven en la figura P2.7. Calcule las capacidades me¬ 
dias, cuadráticas medias (rms) y pico de corriente para el capacitor. 











2.8 Las formas de onda de la corriente que pasa por un diodo se ven en la figura P2.8. Determine las ca¬ 
pacidades de corriente promedio, rms y pico de ese diodo. 



2.9 



En la figura P2.9 se ve un circuito con diodo, y con R = 22 íl y C = 10 jxE Si se cierra el interruptor 
S\ cuando t = 0, formule la ecuación del voltaje a través del capacitor y de la energía disipada en el 
circuito. 
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2.10 Un circuito con diodo se ve en la figura P2.10, donde R = 10 O, L = 5 mH y V s = 220 V. Si pasa una 
corriente de carga de 10 A por el diodo de marcha libre D m y se cierra el interruptor S\ cuando t = 0, 
formule la ecuación para la corriente i que pasa por el interruptor. 



2.11 Si el inductor del circuito en la figura 2.15 tiene una corriente inicial /o, determine la ecuación para el 
voltaje a través del capacitor. 

2.12 Si se cierra el interruptor 5! de la figura P2.12 cuando t = 0, determine la ecuación para a) la corrien¬ 
te i(t) que pasa por el interruptor; b) la rapidez de aumento de la corriente, di/dt. c) Trace esquemas 
de i(t) y de di/dt. d) ¿Cuál es el valor inicial de di/dt ? Para la figura P2.12 calcule sólo di/dt inicial. 



FIGURA P2.12 


2.13 El circuito efe segundo orden de la figura 2.1 7 tiene el voltaje de suministro V s = 220 V, inductancia L 
= 5 mH, capacitancia C = 10 pF y resistencia R = 22 O. El voltaje inicial del capacitor es = 50 V. 
Si se cierra el interruptor cuando t = 0, determine a) una ecuación para la corriente, y b) el tiempo 
de conducción del diodo, c) Trace un esquema de i(t). 
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2.14 Para el circuito de recuperación de energía de la figura 2.23a, la inductancia magnetizante del trans¬ 
formador es L m = 150 |xH, N x — 10 y N 2 = 200. Las inductancias y resistencias de fuga del transfor¬ 
mador son despreciables. El voltaje de suministro es V s = 200 V y el circuito no tiene corriente inicial. 
Si se cierra el interruptor S x cuando t x = 100 ps y después se abre, a) calcule el voltaje inverso del dio¬ 
do D\\ b) calcule la corriente primaria pico; c) calcule la corriente secundaria pico; d) determine el 
tiempo durante el cual conduce D h y e) calcule la energía suministrada por la fuente. 

2.15 En la figura P2.15 se ve un circuito de diodo, en el que pasa la corriente de carga por el diodo D m . Si 
se cierra el interruptor Sj cuando t = 0, determine a) ecuaciones para v c (t ), i c (t) e i d (t)\ b) el tiempo t x 
en el que el diodo D x cesa de conducir; c) el tiempo t q cuando el voltaje a través del capacitor se vuel¬ 
ve cero, y d) el tiempo necesario para que el capacitor se recargue hasta llegar al voltaje de suminis¬ 
tro V s . 


L 



FIGURA P2.15 
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CAPÍTULO 3 

Rectificadores con diodos 


Los objetivos de aprendizaje para este capítulo son los siguientes: 

• Comprender el funcionamiento y las características de los rectificadores con diodo 

• Aprender las clases de rectificadores con diodo 

• Comprender los parámetros de rendimiento de los rectificadores con diodo 

• Aprender las técnicas para analizar y diseñar los circuitos de rectificador con diodo 

• Aprender las técnicas para simular rectificadores con diodo usando SPICE 

• Estudiar los efectos de la inductancia de carga sobre la corriente de carga. 

3.1 INTRODUCCIÓN 

Los diodos se usan en forma extensa en los rectificadores. Un rectificador es un circuito que 
convierte una señal de ca en una señal unidireccional. Es un tipo de convertidor de cd a ca. 
Dependiendo de la clase de suministro en la entrada, los rectificadores se clasifican en dos tiposT 
1) monofásicos y 2) trifásicos. Para simplificar, se considera que los diodos son ideales. Por 
“ideal” se quiere decir que el tiempo t rr de recuperación en sentido inverso, y la caída de voltaje 
V D en sentido directo, son despreciables. Esto es, que t rr = 0 y V D = 0. 

3.2 RECTIFICADORES MONOFÁSICOS DE MEDIA ONDA 

Un rectificador monofásico de media onda es el tipo más simple, pero en el caso normal no se 
usa en aplicaciones industriales. Sin embargo, es útil para comprender el principio del funciona¬ 
miento del rectificador. En la figura 3.1a se ve el diagrama de circuito con una carga resistiva. 
Durante el medio ciclo positivo del voltaje de entrada, el diodo D x conduce y el voltaje de entrada 
aparece a través de la carga. Durante el medio ciclo negativo del voltaje de entrada, el diodo 
está en condición de bloqueo y el voltaje de salida es cero. En la figura 3.1b se ven las formas de 
onda del voltaje de entrada y del voltaje de salida. 

Punto clave de la sección 3.2 

• El rectificador de media onda es el circuito más simple de la electrónica de potencia, y se 
usa en fuentes de poder de bajo costo, para artículos electrónicos como radios. 
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FIGURA 3.1 

Rectificador monofásico de media onda. 


3.3 PARÁMETROS DE RENDIMIENTO 

Aunque el voltaje de salida que se ve en la figura 3.1b es de cd, es discontinuo y contiene armó¬ 
nicas. Un rectificador es un procesador de potencia que debe producir un voltaje de salida de 
cd con un contenido mínimo de armónicas. Al mismo tiempo debe mantener la corriente de en¬ 
trada tan sinusoidal como sea posible, y en fase con el voltaje de entrada, para que el factor 
de potencia sea cercano a la unidad. La calidad de procesamiento de potencia de un rectificador 
requiere la determinación del contenido de armónicas de la corriente de entrada, el voltaje de 
salida y la corriente de salida. Se pueden usar desarrollos en series de Fourier para determinar el 
contenido de armónicas de voltajes y corrientes. Hay tres tipos distintos de circuitos rectificadores, 
y los rendimientos de un rectificador se evalúan, en el caso normal, en función de los siguientes 
parámetros: 

El valor promedio del voltaje de salida (o de carga), V cd 
El valor promedio de la corriente de salida (o de carga), / cd 
La potencia de salida en cd, 

P cd = V ci I cd (3.1) 

El valor de raíz cuadrada media (rms) del voltaje de salida, V^ 

El valor rms de la corriente de salida, / rms 


p = V I 

1 ca v rms^rms 


La potencia de salida en ca 


(3.2) 
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La eficiencia (o razón de rectificación) de un rectificador, que es una figura de mérito, y 
permite comparar la eficacia, y se define como 

P cd 


'n = 


(3.3) 


Se puede considerar que el voltaje de salida está formado por dos componentes: 1) el valor 
de cd y 2) el componente de ca o rizo. 

El valor efectivo (rms) del componente de ca en el voltaje de salida es 

F ca = VvLs - V¡ d (3.4) 

El factor deforma, que es una medida de la forma del voltaje de salida, es 

y 

m - (3.5) 


FE = 


cd 


El factor de rizo (RF, de rippie factor), que es una medida del contenido alterno residual, 
se define como 


RF = ^ (3.6) 

v cd 

Si se sustituye la ecuación (3.4) en la ecuación (3.6), el factor de rizo se puede expresar como 
sigue: 

RF = ~ 1 = VFF 2 - 1 (3- 7 ) 

El factor de utilización de transformador (TUF, de transformer utilization factor) se define 

como 


TUF = (3.8) 

en donde V s e I s son el voltaje rms y la corriente rms del secundario del transformador, respecti¬ 
vamente. Consideremos las formas de onda de la figura 3.2, donde v s es el voltaje sinusoidal de 
entrada, i s es la corriente instantánea de entrada e i sl es su componente fundamental. 



FIGURA 3.2 

Formas de onda del voltaje y corriente de entrada. 
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Si (\> es el ángulo entre los componentes fundamentales de la corriente y el voltaje de 
entrada, a $ se le llama ángulo de desplazamiento. El factor de desplazamiento (DF de displa- 
cement factor) se define como 


DF = eos cj> 

El factor armónico (HF de harmonio factor) de la corriente de entrada se define como 

11/2 


--(W-[te) 1 -* 


(3.9) 


(3.10) 


donde I sl es la componente fundamental de la corriente de entrada I s . Tanto / 5l como I s se expre¬ 
san aquí en valor rms. El factor de potencia (PF) se define como 


PF 


, /si , 

—— eos 9 = — eos 4 > 

V pi e 1 c 


(3.11) 


El factor de cresta (CF, de crest factor), que es una medida de la corriente pico de entrada 
/ S (pico) en comparación con I s , su valor rms, interesa con frecuencia para especificar las capacida¬ 
des de corriente pico de los dispositivos y los componentes. El CF de la corriente de entrada 
se define por 


Notas 


CF 


^s(pico) 


(3.12) 


1. HF es una medida de la distorsión de una forma de onda, y también se llama distorsión 
armónica total (THD, de total harmonio distortion). 

2. Si la corriente de entrada i s es puramente sinusoidal, I sX = I s , y el factor de potencia FP es 
igual al factor de desplazamiento DF. El ángulo de desplazamiento <J> viene a ser el ángulo 
de impedancia 0 = tan _1 (a >L/R) para una carga RL. 

3. Al factor de desplazamiento DF se le llama con frecuencia factor de potencia de desplaza¬ 
miento (DPF, de displacement power factor). 

4. Un rectificador ideal debería tener t) = 100%, V ca = 0, RF = 0,TUF = 1, F = THD = 0 y 
FP = PDF = 1. 


Ejemplo 3.1 Determinación de los parámetros de rendimiento de un rectificador de media onda 

El rectificador de la figura 3.1 tiene una carga puramente resistiva de R. Determinar a) la eficiencia; b) el 
FF; c) el RF; d) el TUF; e) el PIV del diodo f) el CF de la corriente de entrada, y g) el FP de entrada. 

Solución 

El voltaje promedio de salida V dc se define como 



dt 


En la figura 3.1b se puede notar que v L (t) = 0 para 772 < t < T. Por consiguiente. 


i í '" 


V m sen (oí dt = 


zXn 

c oT 
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Sin embargo, la frecuencia de la fuente es / = 1 IT y co = 2nf. Así, 

Ved = — = 0.318K m 

TT 


7 c d 


V cd 0.318V„ 


/? R 

El valor rms de una forma de onda periódica se define como 


(3.13) 


-U 


VlU) dt 


1/2 


Para un voltaje sinusoidal v 0 (í) = V m sen wr, para 0 < t < TI 2, el valor rms del voltaje de salida es 


-nr« 




(V m sen (oí) 2 dr 

0.5 V m 

R 


" 11/2 


= 0.5V„ 


(3.14) 


De acuerdo con la ecuación (3.1), P ^ = (0.318 V m ) 2 /R, y de la ecuación (3.2), P = (0.5 V m ) 2 /R. 

a. De acuerdo con la ecuación (3.3), la eficiencia r| = (0.318F m ) 2 /(0.5V m ) 2 = 40.5%. 

b. De acuerdo con la ecuación (3.5), el FF = 0.5 VJ03l8V m = 1.57, o 157%. 

c. De acuerdo con la ecuación (3.7), el RF = 1.57 2 - 1 = 1.21, es decir, 121%. 

d. El voltaje rms del secundario del transformador es 





(V m sen coi) 2 dt 


1/2 


v m 

= 0.707F 

V2 


m 


(3.15) 


El valor rms de la corriente por el secundario del transformador es igual que el de la carga: 


h 


0.5 V m 
R 


La capacidad en volt-amperes (VA) del transformador es VA = VJ S = 0.707 V m X 0.5 VJR. Según 
la ecuación (3.8), TUF = PJiVJ,) = 0.318 2 /(0.707 x 0.5) = 0.286. 

e. El voltaje pico de bloqueo en sentido inverso (o bloqueo inverso) PIV = V m . 

f. / s ( P ico) = VJ2 e l s = 0.5 VJR. El CF de la corriente de entrada es CF = I s ( P i CO )/I s = 1/0.5 = 2. 

g. El FP de entrada para una carga resistiva se puede calcular con 



0.5 2 

0.707 X 0.5 


= 0.707 


Nota : 1/TUF = 1/0.286 3.496 significa que el transformador debe ser 3.496 veces mayor que 
uno que se use para entregar potencia a partir de un voltaje alterno puro. Este rectificador tiene un 
factor de rizo grande, de 121%, una eficiencia baja, de 40.5% y un TUF pobre, de 0.286. Además, 
el transformador debe conducir una corriente directa, lo que da como resultado saturación de 
su núcleo con cd. 
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Examinemos el circuito de la figura 3.1a, con una carga RL , que se ve en la figura 3.3a. 
Debido a la carga inductiva, el periodo de conducción del diodo D x se prolongará saliendo de 
180° hasta que la corriente sea cero, en coi = tt + a. Las formad de onda de la corriente y el vol¬ 
taje se ven en la figura 3.3b. Se debe observar que el v L promedio del inductor es cero. El voltaje 
promedio de salida es 

y /* 7r+a y 

Ved = ~r rL / sen cot d(o)í) = - 1 - [-eos oof]o +a 

Z7T J o 2 tt 

= ^ [1 - cos(tt + ct)] (3.16) 


La corriente de campo promedio es /¿c = V dc /i?. 
































www.elsoludonario.org 

Capítulo 3 Rectificadores con diodos 

En la ecuación (3.16) se puede notar que el voltaje (y la corriente) promedio se pueden au¬ 
mentar haciendo que a = 0, lo cual es posible agregando un diodo de corrida libre D m , como se 
indica en la figura 3.3a con líneas interrumpidas. El efecto de este diodo es evitar que aparezca 
un voltaje negativo a través de la carga, y el resultado es que la energía magnética almacenada 
aumenta. Cuando t — t x tt/cd, la corriente de D x se transfiere a D m , y a este proceso se le llama 
conmutación o cambio de diodos, y las formas de onda se ven en la figura 3.3c. Dependiendo de la 
constante de tiempo de la carga, podrá suceder que la corriente en la carga sea discontinua. La co¬ 
rriente de carga / 0 es discontinua, con una carga resistiva, y continua con una carga inductiva muy 
alta. La continuidad de la corriente en la carga depende de su constante de tiempo t = uL/R. 

Si la salida se conecta a una batería, el rectificador se puede usar como cargador de bate¬ 
rías. Eso se ve en la figura 3.4a. Para v s > E , el diodo D x conduce. El ángulo a, cuando el diodo 
comienza a conducir, se puede calcular a partir de la condición 

V m sen a = E 


n: 1 R D x 




0 


a 


(b) Formas de onda 


(ot FIGURA 3.4 

Cargador de baterías. 
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y así se obtiene 


a = sen 



(3.17) 


El diodo Dj se abre cuando v s < E, en 

(3 = 7T — a 

La corriente de carga i L , que se ve en la figura 3.4b, se puede calcular a partir de 
v s — E V m sen coi — E 

i 0 = - -— = --- para a < ut < (3 


Ejemplo 3.2 Determinación de los parámetros de rendimiento de un cargador de baterías 

En la figura 3.4a, el voltaje de la batería es E = 12 V, y su capacidad es 100 Wh. La corriente promedio de 
carga debería ser 7 cd = 5A. El voltaje de entrada al primario es V p = 120 V, 60 Hz, y la razón de vueltas del 
transformador es n = 2:1. Calcule a) el ángulo de conducción 8 del diodo; b) la resistencia limitadora de co¬ 
rriente F; c) la potencia P R de R\ d) el tiempo de carga h Q , en horas; e) la eficiencia del rectificador, y f) el 
PIV del diodo. 


Solución 


E = 12 V, V p = 120 V, V s = Vp/n = 120/2 = 60 V y V m = V2 V s = V2 X 60 = 84.85 V. 

a. De acuerdo con la ecuación (3.17), a = sen -1 (12/84.85) = 8.13°, o 0.1419 rad. p = 180 - 8.13 = 
171.87°. El ángulo de conducción es 8 = p - a = 171.87 - 8.13 = 163.74°. 

b. La corriente promedio de carga, 7 cd , es 



= eos a + 2Eol — ttE ), para p = ir — ot 

2t tR 


(3.18) 


que da como resultado 


R = ——~— ( 2V m eos a + 2Fa — ttE) 

2 TTI rá 


--- (2 X 84.85 X eos 8.13° + 2 X 12 X 0.1419 - ir X 12) = 4.26 Í1 

2tt X 5 


c. La corriente rms por la batería, 7 rms es 



2ttR 2 


1 


Kt + - 2 “> 


v 2 m 

4- sen 2a — 4 V m E eos a 


= 67.4 


(3.19) 


es decir, que 7 rms = V67.4 = 8.2 A. La potencia de Res P R = 8.2 2 x 4.26 = 286.4 W. 
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d. La potencia P cd entregada a la batería es 

Pcd = £/cd = 12 X 5 = 60 W 

100 100 

hoP* = 100 o sea h Q = — = — = 1.667 h 

P cd bü 

e. La eficiencia y] del rectificador es 
potencia entregada al acumulador P cá 


60 


*n = 


potencia total de entrada P cd + P R 60 + 286.4 

f. El voltaje pico en sentido inverso del diodo es 

PIV = V m + E 

= 84.85 + 12 = 96.85 V 


= 17.32% 


Ejemplo 3.3 Determinación de la serie de Fourier del voltaje de salida para un rectificador 
de media onda 

El rectificador monofásico de media onda de la figura 3.1a está conectado a una fuente de V s = 120 V, 60 
Hz. Expresar el voltaje instantáneo de salida, v 0 (t ), como serie de Fourier. 

Solución 

El voltaje de salida v Q del rectificador se puede describir por una serie de Fourier como sigue: 


«o(0 = Ved + 2 ( a n sen n( *t + b n eos ruút) 

71 = 1 , 2 ,... 

1 [ 2lX 1 r V rn 

y c d = v 0 d((út) = — / v m sen o>r d(coí) =- 

Jo 2tt J 0 'tt 

i r 2ir i r 

a n = — / v 0 sen mat d(a)t) = — V m sen cor sen «cor ¿/(cor) 

17 Jo 77 Jo 

m i 

= para n = 1 

= 0 para n = 2, 3, 4, 5, 6, ... 

i r 21 ’ i r 

b„ = — I Vq eos niot d(ii)t) = — I V m sen <¡>t eos nu>t d(o)t) 

^ Jo T* Jo 

V m 1 + (-1)" 

= — , 2 paran = 2,4,6, ... 

tt \ — n 

= 0 para n = 1, 3, 5, ... 

Al sustituir a n y b n , el voltaje instantáneo de salida es 

Vn, v m 2V m 2V W 2V W 

v 0 (t) = -+ —- sen cor--— eos 2cor - —— eos 4cor — —— eos 6cor — • • • (3.20) 

tt 2 3tt 15tt 35tt 

donde V m = V2 X 120 = 169.7 V y w = 2ir X 60 = 377 rad/s. 
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Punto clave de la sección 3.3 

• El rendimiento de un rectificador de media onda, medido de acuerdo con ciertos paráme¬ 
tros, es pobre. La corriente en la carga se puede hacer continua añadiendo un inductor y un 
diodo de corrida libre. El voltaje de salida es discontinuo y contiene armónicas a frecuen¬ 
cias múltiplos de la frecuencia de entrada. 

RECTIFICADORES MONOFÁSICOS DE ONDA COMPLETA 

Un circuito rectificador de onda completa, con un transformador con derivación central, se ve en 
la figura 3.5a. Cada mitad del transformador, con su diodo correspondiente, actúa como un rec¬ 
tificador de media onda, y la salida de un rectificador de onda completa se ve en la figura 3.5b. 
Como no fluye corriente de cd por el transformador, no hay problema de saturación de su nú¬ 
cleo. El voltaje promedio de salida es 



(3.21) 


En lugar de usar un transformador con derivación central se podrían usar cuatro diodos, 
como se ve en la figura 3.6a. Durante el semiciclo positivo del voltaje de entrada, se suministra la 


-V, 


V, 


m 


m 


0 






(a) Diagrama del circuito 


(b) Formas de onda 


FIGURA 3.5 

Rectificador de onda completa con transformador con derivación central. 
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(b) Formas de onda 


FIGURA 3.6 

Rectificador de onda completa en puente. 


corriente a la carga a través de los diodos D x y D 2 . Durante el semiciclo negativo, los diodos D 3 y 
D 4 son los que conducen. La forma de onda del voltaje de salida se ve en la figura 3.6b, y es pareci¬ 
da a la de la figura 3.5b. El voltaje pico inverso de un diodo sólo es V m . A este circuito se le conoce 
como rectificador en puente , y es de uso común en aplicaciones industriales [1,2]. 


Ejemplo 3.4 Determinación de los parámetros de rendimiento de un rectificador de onda 
completa con transformador con derivación central 

Si el rectificador de la figura 3.5a tiene una carga puramente resistiva R , determinar a) la eficiencia; b) el 
factor de forma; c) el factor de rizo; d) el factor de utilización del transformador; e) el voltaje pico en senti¬ 
do inverso del diodo D u y f) el factor de cresta de la corriente de entrada. 

Solución 

De acuerdo con la ecuación (3.21), el voltaje promedio de salida es 

2V m 

V'cd = —= 0.6366V m 

TT 

y la corriente promedio en la carga es 

y Ved 0.6366K m 


R 
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El valor rms del voltaje de salida es 


y 

v rms 

A-ms 


\jJ (^m sen ü)í ) 2 dt 

K ms 0.70714, 

R R 


V m 

—P = 0.707K 
V2 


m 


De acuerdo con la ecuación (3.1), P ^ = (0.6366 V m ) 2 /R, y de la ecuación (3.2), P^ = (0.797 V m ) 2 IR. 

a. De acuerdo con la ecuación (3.3), la eficiencia es = (0.6366V m ) 2 /(0.7071V m ) 2 = 81%. 

b. De acuerdo con la ecuación (3.5), el factor de forma es FF = 0.707V m /0.6366V„ J = 1.11. 

c. De acuerdo con la ecuación (3.7), el factor de rizo es RF = \/l.ll 2 - 1 = 0.482 o 48.2%. 

d. El voltaje rms del secundario del transformador es V s = V m /V2 = 0.707V m . El valor rms de la 
corriente en el secundario del transformador es I s = 0.5 V m /R. La capacidad del transformador en 
volt-amperes (VA) es VA = 2VJ S = 2 X 0.707V m X 0.5 V m /R. De la ecuación (3.8), 

TUF = -- 0-636 6 = 0.5732 = 57.32% 

2 X 0.707 X 0.5 

e. El voltaje pico inverso de bloqueo es PIV = 2V m . 

f. A(pi C o) = V m //?, e I s = 0.707 V m /R. El factor de cresta de la corriente de entrada es CF = /^pico/T, = 
1/0.707 = V5. 

g. El factor de potencia, para una carga resistiva, se puede calcular como 



0.707 2 

2 X 0.707 X 0.5 


= 0.707 


Nota: 1/TUF = 1/0.5732 = 1.75 significa que la entrada al transformador, si está presente, debe ser 
1.75 veces mayor que cuando se usa para entregar potencia con un voltaje sinusoidal puro. El rectificador 
tiene un RF de 48.2%, y una eficiencia de rectificación de 81%. 


Nota: El rendimiento de un rectificador de onda completa es significativamente mejor, en 
comparación con el de un rectificador de media onda. 


Ejemplo 3.5 Determinación de la serie de Fourier para el voltaje de salida de un rectificador 
de onda completa 

El rectificador de la figura 3.5a tiene una carga RL. Utilice el método de series de Fourier para obtener 
ecuaciones para el voltaje de salida v 0 (t). 

Solución 

El voltaje de salida del rectificador se puede describir con una serie de Fourier (que se repasa en el apén¬ 
dice E) como: 


oo 

*>o(0 = V cd + 2 ( a n cos rtü)í 4- b n sen mof) 

n=2,4,... 
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en donde 


2 V m 

V m sen iút d(iút) =- 


i í 2 * 2 r 

'«-YA *’»<'>"<"'> -2il 

i f 2 ’" 2 r 

a n = — / v 0 eos nwt d(o>t) = — / sen o>r eos auo/ ¿(cuí) 
17 Jo 17 Jo 


4V,„ 


-1 


Ü n=2A... (« - 1)(« + 1) 


= 0 


i r 217 2 /'” 

n = — I v 0 sen Azwr d(a>f) = — 

17 Jo 17 Jo 


para n = 2,4,6, ... 
para w = 1,3,5, ... 
sen ají sen moí d(u)t) — 0 


Sustituyendo los valores de a n y b n , la expresión para el voltaje de salida es 


2VL 4V m 4VL 4VL 

v o(0 = -“— eos 2coi - —— eos 4o)í - —— eos 6coí - 

tt 3tt 15-tt 35tt 


(3.22) 


Nora: La salida de un rectificador de onda completa únicamente contiene armónicas pares, 
y la segunda armónica es la más dominante; su frecuencia es 2/(= 120 Hz). El voltaje de salida 
en la ecuación (3.22) se puede deducir por multiplicación espectral de la función de conmutación; 
esto se explica en el apéndice C. 


Ejemplo 3.6 Determinación del factor de potencia en la entrada, de un rectificador 
de onda completa 

En la figura 3.7a se muestra un rectificador monofásico en puente que abastece a una carga inductiva alta, 
como por ejemplo un motor de cd. La relación de vueltas del transformador es la unidad. La carga es tal que 
el motor toma una corriente de armadura, libre de rizo, de 7 fl , como se ve en la figura 3.7b. Determinar a) el 
factor armónico de la corriente de entrada, y b) el factor de potencia a la entrada del rectificador. 

Solución 

Normalmente, un motor de cd es altamente inductivo, y actúa como un filtro, que reduce el rizo de la corriente. 

a. Las formas de onda de la corriente y el voltaje de entrada del rectificador se ven en la figura 3.7b. 
La corriente de entrada se puede expresar con una serie de Fourier como : 


oo 

is(t) = 7 C d + 2 (a n eos nu>t + b n sen nut) 

n= 1,3,... 

en donde 


^cd 

a n 


n 


— i 

2^ Jo 

i r 21 ’ 2 r 

— I i s (t) eos «coi d(u>t) = — I 

Ti JO ü JO 

i r 2ir 2 r 

— / i s (t) sen «coi d(oit ) = — / 

17 Jo 17 Jo 


2tt ^ /»2t r 

4(í) d(ü)t) = — j I a d(o)t) = 0 

2tt j , 

I a eos mor d(tot) 


I a sen ruút d(ut) 


0 

47. 

nu 


b t 
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FIGURA 3.7 

Rectificador de onda completa en puente con un motor de cd como carga. 


Sustituyendo los valores de a n y b n , la ecuación para la corriente de entrada es 




cu/ sen 3ü>f sen 5o)í 
— +- 1 -+- 1 — + 




3 5 

El valor rms del componente fundamental de la corriente de entrada es 


/., = 


4/„ 


Jl irV3 
El valor rms de la corriente de entrada es 


= 0.90/„ 


L = 


L 


ttV 2 a 

De la ecuación (3.10), 


1 + 




11/2 


= L 


HF = THD = 


\í i y 1 1/2 

VÓ90 ) ~ 1 = 04843 ° 48 * 43% 


(3.23) 


b. El ángulo de desplazamiento es <|) = 0 y DF = eos cj> = 1. De acuerdo con la ecuación (3.11), el 
FP = ( I sl /I s ) = 0.90 (en retraso). 


Punto clave de la sección 3.4 

• Existen dos clases de rectificadores monofásicos de onda completa: el de transformador 
con derivación central y el tipo puente. Sus rendimientos son casi idénticos, excepto que la 
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corriente en el secundario del transformador con derivación central es unidireccional (de cd) 
y requiere mayor capacidad de VA. El tipo con derivación central se utiliza en aplicaciones 
de menos de 100 W, mientras que el rectificador tipo puente se emplea en el rango de 100 W 
a 100 kW El voltaje de salida de los rectificadores contiene armónicas cuyas frecuencias 
son múltiplos de 2/( dos veces la frecuencia de la señal de entrada). 


3.5 RECTIFICADOR MONOFÁSICO DE ONDA COMPLETA CON CARGA RL 

Con una carga resistiva, la corriente de carga tiene forma idéntica a la del voltaje de salida. En la 
práctica, la mayor parte de las cargas son inductivas hasta cierto grado, y la corriente de carga 
depende de los valores de la resistencia de carga R y de la inductancia de carga L. Esto se ve en la 
figura 3.8a. Se agregará una batería de voltaje E con el objeto de deducir ecuaciones generalizadas. 
Si v s = V m sen coi = V2 V s sen oai es el voltaje de entrada, la corriente en la carga, i 0 , se puede 
calcular a partir de 

Lyy 4- Ri 0 + E = V2 V s sen coi para i 0 ^ 0 
dt 

cuya solución es de la forma 

¿o = 5 sen (coi - 0) + A 1 e“(* /L ) / — y (3.24) 

Z R 


donde la impedancia de carga es Z = [R 2 4 (coL) 2 ] 172 , el ángulo de la impedancia de carga es 0 
= tan -1 (cojL/T?), y V s es el valor rms del voltaje de entrada. 

Caso 1: corriente de carga continua. Esta se ve en la figura 3.8b. La constante A! de la 
ecuación (3.24) se puede determinar de la condición para coi = tt, i 0 = I 0 

A, = (/„ + f - 

Sustituyendo de A x en la ecuación (3.24) se obtiene 

i» = ^senH - 6) + (/„ + | - ^sen»)«,<»'•>(-<-.> - | (3.25) 

Bajo una condición de estado permanente, ¿ 0 ((oí = tt). Esto es, i 0 (ü>í = 0) = / 0 . Si aplicamos esta 
condición, se obtiene el valor de 7 0 como: 




1 -U 


—( Bll 


(3.26) 


que, después de sustituir 7 0 en la ecuación (3.25) y simplificar, se obtiene 


¿o = 


y/2v s 

z 


sen(wf — 6) + 


2 

l - e -(RIL)(ir/o>) 


sen 0 e-( RIL * 


para 0 ^ (wí — 0) < ir y i 0 — 0 


E 

R 


( 3 . 27 ) 
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(b) Formas de onda 



(c) Corriente en la línea de alimentación 



(d) Corriente discontinua 


FIGURA 3.8 

Rectificador de onda completa en puente con carga RL. 
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La corriente rms en cada diodo se puede determinar de la ecuación (3.27) como 

11/2 


Ir = 


i r. 

2Wo 


iod(wt) 


y la corriente rms de salida se puede determinar entonces combinando la corriente rms de cada 
diodo, como : 

/rms = ( I 2 r + ^ = V2 I r 

La corriente promedio en cada diodo también se puede determinar de la ecuación (3.27) como 


j_ r 

2ir Jo 


¿o d(wt) 


Caso 2: corriente de carga discontinua. Esta se muestra en la figura 3.8d. La corriente de 
carga únicamente fluye durante el intervalo a < < p. Definimos a x = EIV m = £/V 2V S 

como la constante (fem) de la batería de carga, llamada relación de voltajes. Los diodos comien¬ 
zan a conducir cuando o ot = a, donde 

-i E -i / x 

a = sen —— = sen (jc) 

P m 

En cor = a, / 0 (cor) = 0, y de la ecuación (3.24) se obtiene que 

E V2V 


Ai — 


R 


sen(a — 0) 


9 (R/L)(cl/ío) 


que, y sustituyendo este valor en la ecuación (3.24), obtenemos la corriente de carga 


/ 

i 0 = ———sen (cor — 0) + 


E V2V S 


R 


sen(a — 0) 


,(R/L)(a/w-r) _ _ 

R 


(3.28) 


En wí = (3, la corriente cae a cero e / 0 (toí = 3) = 0. Esto es. 


V2V S 


sen(|3 - 0) + 


E V2V S 


R 


sen(a — 0) 


e (R/L)(a-p)/ü>-= q (3.29) 

R 


Dividiendo la ecuación (3.29) entre V2 VJZ, y sustituyendo RJZ = eos 0 y a>L/R = tan 0, se 
obtiene 


sen(E! " e) + “ sen< “ “ e) ) 


^tón(0) — 


cos(0) 


= 0 


(3.30) 


De esta ecuación trascendente se puede determinar p, mediante un método iterativo (prueba y 
error). Se inicia con p = 0, y se aumenta su valor una cantidad muy pequeña, hasta que el lado 
izquierdo de la ecuación se hace cero. 

Por ejemplo, se usó Mathcad para determinar el valor de p para 0 = 30°y 60° con jc de 0 a 
1. En la tabla 3.1 se presentan los resultados. Al aumentar jc, disminuye p. Cuando jc = 1.0, los 
diodos no conducen y no fluye corriente. 
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TABLA 3.1 Variaciones del ángulo 0 en función de la razón de voltajes x 


Relación de 


voltajes x 

0 

0.1 

0.2 

0.3 

0.4 

0.5 

0.6 

0.7 

0.8 

0.9 

1.0 

0 por 0 = 30° 

210 

203 

197 

190 

183 

175 

167 

158 

147 

132 

90 

0 por 0 = 60° 

244 

234 

225 

215 

205 

194 

183 

171 

157 

138 

90 


La corriente rms en cada diodo se puede determinar a partir de la ecuación (3.28) como 


Ir = 



1/2 


También, la corriente promedio en cada diodo se puede calcular a partir de la ecuación (3.28) en 
la siguiente forma: 



Condiciones en la frontera: La condición para que la corriente sea discontinua se puede determi¬ 
nar igualando 7 0 a cero, en la ecuación (3.26). 


0 = 


V S V2 

z 


sen(0) 


1 + *-<«>© 
1 - e-(z)0 


E 

R 


de donde se puede despejar la relación de voltajes x = El( V2L S ), como 

1 + e~(táñ(é)) 


*( 6 ): = 


1 — e (tan(6))j 


sen(0) cos(0) 


(3.31) 


En la figura 3.9 se muestra la gráfica de la relación de voltajes x en función del ángulo de la im- 
pedancia de carga 0. Este ángulo no puede ser mayor que tt/ 2. El valor de x es 63.67% cuando 0 
= 1.5567 rad, 43.65% cuando 0 = 0.52308 rad (30°), y 0% cuando 0 = 0. 


Ejemplo 3.7 Determinación de los parámetros de rendimiento de un rectificador 
de onda completa con carga RL 

El rectificador monofásico de onda completa de la figura 3.8a tiene L = 6.5 mH, R = 2.5 Í1 y E = 10 V. El 
voltaje de entrada es V s = 120 V a 60 Hz. a) Determinar 1) la corriente de carga en estado permanente, 4 
en coi = 0,2) la corriente promedio en cada diodo, I d , 3) la corriente rms en cada diodo, I r y 4) la corriente 
rms de salida, 4 . b) Usar PSpice para graficar la corriente instantánea de salida i 0 . Suponer que los pará¬ 
metros de cada diodo son IS = 2.22E - 15, BV = 1800 V. 

Solución 

No se sabe si la corriente en la carga es continua o discontinua. Se supondrá que es continua y se procederá 
con la solución. Si la consideración no es correcta, la corriente en la carga es cero, y se pasa al caso de una 
corriente discontinua. 
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Ángulo de la impedancia de carga, radianes 


FIGURA 3.9 

Límites de la región continua y discontinua para el rectificador monofásico. 


a. R = 2.5 O, L = 6.5 mH, / = 60 Hz, o = 2 tt X 60 = 377 rad/s, V s = 120 V, Z = 

[fl 2 + (<Ú¿) 2 ] 1/2 = 3.5 n, y e = tan-VL/K) = 44.43°. 

(1) La corriente de carga en estado permanente, cuando wí = 0, es 7 0 = 32.8 A. Ya que 7 0 > 0, 
la corriente de carga es continua, y la hipótesis es correcta. 

(2) Por integración numérica de la ecuación (3.27) se obtiene la corriente promedio en cada 
diodo 7 d = 19.61 A. 

(3) Por integración numérica de i§ entre los límites _t = 0 y it, se obtiene la corriente rms en cada 
diodo como I r = 28.5 A. 

(4) La corriente rms de salida es 7^ = V27 r = V2 x 28.50 = 40.3 A. 

Notas 

1. La corriente i 0 tiene un valor mínimo de 25.2 A cuando wí = 25.5°, y un valor máximo de 
51.46 A cuando o it = 125.25% es 27.41 A cuando wí = 0 y 48.2 A cuando ü)f = 0 + tt. Por tanto, 
el valor mínimo de i 0 ocurre aproximadamente en ort = 0. 

2. La acción de conmutación de los diodos hace que las ecuaciones para las corrientes sean no 
lineales. Un método numérico de solución para las corrientes en los diodos es más eficiente 
que las técnicas clásicas. Se usó un programa Mathcad para calcular lo, I d e 7 r , utilizando inte¬ 
gración numérica. Se recomienda a los alumnos comprobar los resultados de este ejemplo, y 
apreciar la utilidad de la solución numérica, en especial para resolver ecuaciones no lineales 
de circuitos con diodos. 
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3 



FIGURA 3.10 

Rectificador monofásico en 
puente para simulación con 
PSpice. 


b. El rectificador monofásico en puente para simulación con PSpice se ve en la figura 3.10. La lista 
del archivo de circuito es la siguiente: 


Ejemplo 3.7 Rectificador monofásico en puente con carga RL 


vs 

1 

0 

SIN (0 

169.7V 60HZ) 


L 

5 

6 

6.5MH 



R 

3 

5 

2.5 



VX 

6 

4 

DC 10V 

; Fuente de voltaje 
salida 

para medir la corriente de 

DI 

2 

3 

DMOD 

; Diode model 

D2 

4 

0 

DMOD 



D3 

0 

3 

DMOD 



D4 

4 

2 

DMOD 



VY 

1 


2 ODC 



.MODEL 

DMOD 

D(IS=2.22E-15 BV=1800V) ; 

Diode model parameters 

.TRAN 


1US 

32MS 

16. 667MS 

Transient analysis 

.PROBE 



9 

Graphics postprocessor 

.END 







En la figura 3.11 se muestra la gráfica de la corriente instantánea i 0 obtenida con PSpice, 
que da como resultado / 0 = 31.83 A, comparado con el valor esperado de 32.8 A. En la simulación 
con PSpice se usó un diodo Dbreak para especificar los parámetros de los diodos. 

Punto clave de la sección 8.5 

• Una carga inductiva puede hacer que la corriente de carga sea continua. Existe un valor 
crítico del ángulo de la impedancia de carga 0 para determinado valor de la fem constante 
x , que mantiene continua la corriente en la carga. 


RECTIFICADORES POLIFÁSICOS EN ESTRELLA 

Se ha visto, en la ecuación (3.21), que el voltaje promedio de salida que se puede obtener con 
rectificadores monofásicos de onda completa es 0.6366 V m , y que esos rectificadores se usan en 
aplicaciones hasta un nivel de potencia de 15 kW. Para mayores potencias se utilizan rectificadores 
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D V (3,4) 


Tiempo 


C1 = 22.747 m, 50.179 
C2 = 16.667 m, 31.824 
dif = 6.0800 m, 18.355 


FIGURA 3.11 

Gráfica de PSpice para el ejemplo 3.7. 

trifásicos y polifásicos. La serie de Fourier del voltaje de salida dado por la ecuación (3.22), indi¬ 
ca que la salida contiene armónicas, y que la frecuencia de la componente fundamental es el do¬ 
ble (2 f) que la de la fuente. En la práctica es normal usar un filtro para reducir el nivel de 
armónicas en la carga; el tamaño del filtro disminuye al aumentar la frecuencia de las armónicas. 
En adición a la mayor potencia de salida de los rectificadores polifásicos, también aumenta la 
frecuencia fundamental de las armónicas y es q veces la frecuencia de la fuente ( qf ). A este rec¬ 
tificador también se le llama rectificador en estrella. 

El circuito rectificador de la figura 3.5a se puede extender a múltiples fases, si se tienen de¬ 
vanados polifásicos en el secundario del transformador, como se ve en la figura 3.12a. Se puede 
considerar que este circuito equivale a q rectificadores monofásicos de media onda, y que es del 
tipo de media onda. El /c-ésimo diodo conduce durante el lapso en que el voltaje de la /c-ésima 
fase es mayor que el de las otras fases. Las formas de onda de los voltajes y las corrientes se 
muestran en la figura 3.12b. El ángulo de conducción de cada diodo es 2 Ttlq. 

En la figura 3.12b se puede notar que la corriente que fluye por el devanado secundario es 
unidireccional, y que contiene una componente de cd. En determinado momento sólo hay un de¬ 
vanado secundario que conduce corriente, por lo que, el primario se debe conectar en delta para 
eliminar el contenido de cd en el lado de entrada del transformador. Con esto se minimiza el 
contenido armónico de la corriente de línea en el primario. 

Considerando una onda coseno desde n/q a 2 Ti/q, el voltaje promedio de salida para un 
rectificador de q fases es 
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FIGURA 3.12 

Rectificadores polifásicos. 



■ íüt 


cut 


Vvm L2 TT/q 


= V„ 


pTT/q 

/ v 2 m eos 2 ü)í d(u>t) 
Jo 

U 


1/2 


77 1 2tt\ 1/2 

„ i — + - sen— 

2t j\q 2 q ) 


(3.33) 


Si la carga es puramente resistiva, la corriente pico a través de un diodo es I m = V m /R, y se puede 
determinar el valor rms de la corriente en un diodo (o corriente en cada secundario del transfor¬ 
mador) como: 


l 2 m eos 2 iút d(iút) 


■m 

[ 1 / TT 1 2tt\1 1/2 

= MsU + r en -rJJ - 


R 


(3.34) 
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Ejemplo 3.8 Determinación de los parámetros de rendimiento de un rectificador 
trifásico en estrella 

Un rectificador trifásico en estrella tiene una carga puramente resistiva, de R ohms. Determinar a) la efi¬ 
ciencia; b) el FF; c) el RF; d) el TUF; e) el PIV de cada diodo, y f) la corriente pico a través de un diodo, si el 
rectificador entrega 7 cd = 30 A a un voltaje de salida = 140 V. 

Solución 

Para un rectificador trifásico, q = 3 en las ecuaciones (3.32) a (3.34). 


a. Según la ecuación (3.32), V ^ = 0.82714, e /^ = 0.827 V m /R. De la ecuación (3.33), F rms = 
0.84068e 7 rms = 0.84068V m /P. Según la ecuación (3.1), P^ = (0.827 V m ) 2 IR\ de la ecuación 
(3.2), Pea = (0.84068 V m ) 2 /R y según la ecuación (3.3), la eficiencia es 


'n = 


(0.827V r m ) 2 

(0.84068K m ) 2 


= 96.77% 


b. De acuerdo con la ecuación (3.5), el factor de forma es FF = 0.84068/0.827 = 1.0165, es decir, 
101.65%. 

c. De acuerdo con la ecuación (3.7), el factor de rizo es RF = y/ 1.0165 2 - 1 = 0.1824 = 18.24%. 

d. El voltaje rms del secundario del transformador es V s = V m /V2 = 0.707V m . De acuerdo con la 
ecuación (3.34), la corriente rms en el secundario del transformador es 


I s = 0.48547 m 


0.4854V m 

~~R 


La capacidad de VA del transformador para q- 3, es 


VA 


3V S I S = 3 X 0.70714, X 


0.4854V m 
_ R 


De la ecuación (3.8), 


TUF 

FP 


0.827 2 

3 X 0.707 X 0.4854 


= 0.6643 


0.84068 2 

3 X 0.707 X 0.4854 


0.6844 


e. El voltaje pico inverso de cada diodo es igual al valor pico del voltaje de línea a línea en el secun¬ 
dario. Los circuitos trifásicos se repasan en el apéndice A. El voltaje de línea a línea es V3 por el 
voltaje de fase, por lo que PIV = V3 V m . 

f. La corriente promedio por cada diodo es 


2 r' q 1 tt 

= — I I m eos coi a ( (ot) = sen — 
2ir Jo Tr q 


(3.35) 


Para q = 3, I d = 0.27577 m . La corriente promedio a través de cada diodo es I d = 30/3 = 10 A, y con ésto se 
obtiene que la corriente pico es 7 m = 10/0.2757 = 36.27 A. 
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Ejemplo 3.9 Determinación de la serie de Fourier para un rectificador de q fases 

a. Expresar el voltaje de salida de un rectificador de q fases, como el de la figura 3.12a, como serie 
de Fourier. 

b. Si q = 6, V m = 170 V y la frecuencia de línea es/= 60 Hz, determine el valor rms y la frecuencia 
de la armónica dominante. 

Solución 

a. Las formas de onda para q pulsos se ven en la figura 3.12b, y la frecuencia de la salida es q veces 


por la componente fundamental ( qf ). Para determinar las constantes de la serie de Fourier se in¬ 
tegra de -Tr/q a tt !q, y esas constantes son: 


a n = V m eos (út eos rtíof d(iút) 


b n = 0 




n + 1 J 

1 )'n/q\ + (« — !) sen[(« + ljir /q] 


TT 


n 2 -l 


Después de simplificar, se aplican las relaciones geométricas 


sen(i4 + B) = sen A eos B + eos A sen B 


y 


sen(yt - B) = sen A eos B - eos A sen B 


y se obtiene 



(3.36) 


Para un rectificador con q pulsos por ciclo, las armónicas del voltaje de salida son: la g-ésima, 
2 <7-ésima, 3^r-ésima y 4^-ésima, y la ecuación (3.36) es válida para n = 0,1 q, 2q y 3 q. El término 
sen(«7r/^) = sen tt = 0, y la ecuación (3.36) queda 



La componente de cd se determina haciendo n = 0 y es 



(3.37) 


que es igual que la ecuación (3.32). La serie de Fourier para el voltaje de salida v 0 se expresa como: 


oo 


2 a n cos 

n=q¿4,... 


v o{t) = y + 
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Al sustituir el valor de a n se obtiene 

v o = Vm~ sen — ( 1 — — eos — eos mot ) (3.38) 

* q\ q J 

b. Para q = 6, el voltaje de salida se expresa como: 

v 0 (t) = 0.95491^ ^1 + ^ eos 6oeos 12o4- • • • ^ (3.39) 

La sexta armónica es la dominante. El valor rms de un voltaje sinusoidal es 1/V2 veces por su magnitud 
pico, y el valor rms de la sexta armónica es V6„ = 0 .9549V" m X 2/(35 X V2) = 6.56 V, y su frecuencia es 
f 6 = 6f= 360 Hz. 


Punto clave de la sección 3.6 

• Un rectificador polifásico aumenta el valor de la componente de cd, y reduce la cantidad 
de componentes armónicas. El voltaje de salida de un rectificador de q fases contiene ar¬ 
mónicas cuyas frecuencias son múltiplos de q (q por la frecuencia de la línea), qf. 


3.7 RECTIFICADORES TRIFÁSICOS EN PUENTE 

Un rectificador trifásico en puente se utiliza frecuentemente en aplicaciones de alta potencia, y 
se muestra en la figura 3.13. Es un rectificador de onda completa , y puede operar con o sin trans¬ 
formador, y produce rizos de seis pulsos en el voltaje de salida. Los diodos se numeran en el 
orden de las secuencias de conducción, y cada uno conduce durante 120°. La secuencia de con¬ 
ducción para los diodos es D x —D 2 , D 3 -D 2 , D 3 -D 4 , D 5 -D 6 y D x -D b . El par de diodos conecta¬ 
dos entre el par de líneas de alimentación que tienen el mayor voltaje instantáneo de línea a 
línea es el que conduce. El voltaje de línea a línea es V3 veces el voltaje de fase, para una fuen¬ 
te trifásica conectada en Y. Las formas de onda y los ángulos de conducción de los diodos se ven 
en la figura 3.14 [4]. 

Si V m es el valor pico del voltaje de fase, los voltajes instantáneos de fase se pueden descri¬ 
bir como 


^an = V m sen(ü)í) v bn = U m sen(c*)í - 120°) v cn = U m sen(c ot - 240°) 


Primario 


a 




FIGURA 3.13 

Rectificador trifásico en puente. 
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Diodos que 56 . 16 . 12 , 32 , 34 , 54 

encienden ** 



77 77 777 277 Cüt 

3 3 


FIGURA 3.14 

Formas de onda y ángulo de conducción de los diodos. 


Ya que el voltaje de línea a línea está 30° adelantado al voltaje de fase, los voltajes instantáneos 
de línea a línea se pueden describir como 


v ab ~ V3 V m sen(wí + 30°) v bc — V3 V m sen(wí — 90°) 
v ca = V3 V m sen(wí - 210°) 

El voltaje promedio de salida se determina como 


V'cd = 



V3 V m eos roí íf(coí) 
1.654K m 


TT 


(3.40) 
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donde V m es el voltaje pico de fase. El voltaje rms de salida es 

6 

3V^ eos 2 caí d(b>t) 


V = 

K rms 


2 

2tt/6 


i 


-( 


3 9V3\ 

+ 4tt J 


1/2 


= 1.6554K, 


(3.41) 


Si la carga es puramente resistiva, la corriente pico a través de un diodo es l m = V3 V m /R, y el 
valor rms de la corriente en cada diodo es 


AU 


= /„ 


tt/6 “| 1/2 

COS 2 <jl>/ d((x>t) 

i 11/2 


1 / 7T 1 2tt\ 

— — + - sen— 

tt \6 2 6 / 


= 0.5518/ m 

y el valor rms de la corriente en el secundario del transformador es 

11/2 


(3.42) 


-kP 


/„ eos 2 toí d(u>t) 
11/2 


= /„ 


= 0.7804/„ 


[2 , 

( TT 

i 

2tt\ 

— 

— 

+ — sen— 

|_ir 

\6 

2 

6 / J 


(3.43) 


donde l m es la corriente pico de línea en el secundario. 

Para un rectificador trifásico, q = 6, la ecuación (3.38) define al voltaje instantáneo de 
salida como 


v 0 (t) = 0.9549K, 


(‘ + h 


cos(6o>í) — — cos(12o)í) + 


(3.44) 


Ejemplo 3.10 Determinación de los parámetros de rendimiento de un rectificador 
trifásico en puente 

Un rectificador trifásico en puente tiene una carga R puramente resistiva. Determinar a) la eficiencia; b) el 
FF; c) el RF; d) el TUF; e) el voltaje inverso (o en sentido inverso) pico (PIV) de cada diodo, y f) la corrien¬ 
te pico a través de un diodo. El rectificador entrega /^ = 60 A a un voltaje de salida de V cd = 280.7 V, y la 
frecuencia de la línea es 60 Hz. 


Solución 

a. De la ecuación (3.40), V cd = 1.654F m e 7 cd = 1.654F m . De acuerdo con la ecuación (3.41), = 

1.6554F m e 1^ = 1.6554 VJR. De la ecuación (3.1), P cd = (1.654 V m ) 2 /R; según la ecuación (3.2), 
P ca = (1.6554 V m ) 2 IR, y según la ecuación (3.3), la eficiencia es 


(1.654V r m ) 2 

(1.6554V' m ) 2 


= 99.83% 
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b. De la ecuación (3.5), el factor de forma es FF = 1.6554/1.654 = 1.0008 = 100.08%. 

c. De la ecuación (3.6), el factor de rizo es RF = \A.0008 2 — 1 = 0.04 = 4%. 

d. De la ecuación (3.15), el voltaje rms en el secundario del transformador es V s = 0.707 V m . 
De acuerdo con la ecuación (3.43), la corriente rms en el secundario del transformador es 

V 

I s = 0.7804/ m = 0.7804 X V3 

R 

La capacidad de VA del transformador es 

_ V m 

VA = 3 V S I S = 3 X 0.707V m X 0.7804 X V3 

R 

De acuerdo con la ecuación (3.8), 


TUF = 


_ 1.654 2 _ 

3 X V3 X 0.707 X 0.7804 


0.9542 


e. De la ecuación (3.40), el voltaje pico de línea a neutro es V m = 280.7/1.654 = 169.7 V. El voltaje 
pico inverso de cada diodo es igual al valor pico del voltaje de línea a línea en el secundario es 
PIV = V3 V m = V3 x 169.7 = 293.9 V. 

f. La corriente promedio a través de cada diodo es 

4 2 

l d — — / I m eos coi d(wt) = I m — sen = 0.3183/ m 
2tt Jq tt 6 

La corriente promedio a través de cada diodo es I d = 60/3 = 20 A; en consecuencia, la corriente pico es I m = 
20/0.3183 = 62.83 A. 


Nota: Este rectificador tiene rendimientos considerablemente mejores, en comparación 
con los del rectificador polifásico de la figura 3.12, con seis pulsos. 

Punto clave de la sección 3.6 

• Un rectificador trifásico en puente tiene eficiencias mejoradas en forma considerable, en 
comparación con las de los rectificadores monofásicos. 


3.8 RECTIFICADOR TRIFÁSICO EN PUENTE CON CARGA RL 

Las ecuaciones obtenidas en la sección 3.5 se pueden aplicar para determinar la corriente de car¬ 
ga de un rectificador trifásico con carga RL (similar a la figura 3.15). En la figura 3.14 se puede 
notar que el voltaje de salida es 

nr Tr TT 2 tT 

v ab = V2 V ab sen caí para — < caí < — 

donde V ab es el voltaje rms de entrada, de línea a línea. La corriente de carga i 0 se puede deter¬ 
minar partiendo de que 


L—j - + Ri 0 + E — V5 V ab sen caí 
dt 
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FIGURA 3.15 

Rectificador trifásico en puente para simulación con PSpice. 


cuya solución es de la forma 

¿o = ——-^sen(oaí — 0) + Aie~( RIL ^ - 

Z R 


(3.45) 


donde la impedancia de carga es Z = [7? 2 + (oaL) 2 ] 1/2 y el ángulo de la impedancia es 0 = 
tan _1 (oa L/R). La constante A x de la ecuación (3.45) se puede determinar a partir de la condición: 
cuando caí = tt/3, i 0 = 7 0 . 


A, 




e (R/L)(Ti/ 3a>) 


Sustituyendo A j en la ecuación (3.45) se obtiene que 


*o = 


V2V ah 

z 


sen(wí — 0) + 




.(r/l)(it/3<ü-í) _ EL 

R 


(3.46) 


Bajo condiciones de estado permanente, z 0 (oaí = 2 tt/3) = i 0 (o)t = tt/ 3). Esto es, i 0 (a)t = 2tt/ 3) = 7 0 . 
Aplicando esta condición se obtiene el valor de 7 0 como: 


VlV ab sen(2ir/3 - 0) - sen(ir/3 - E 

Z \ - e ~(RlL)(^) ~R 


para 7 0 ^ 0 (3.47) 


que, después de sustituir en la ecuación (3.46) y simplificando, se tiene que 

V2V ab 


*o = 


sen(o>f - 0) + 


sen(2TT/3 - 0) - sen(ir/3 - 0) < WL) ^_ t) 

1 _ e -{RIL)Wl<*-t) 


E 

R 


para ttI 3 < caí < 2 tt/ 3 e z 0 — 0 


(3.48) 
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r ~ /*2 tt/3 

''-kL ^J 


La corriente rms en cada diodo se puede determinar a partir de la ecuación (3.48) como: 

^2tt/3 11/2 

^ f 

3 % 

y la corriente rms de salida se puede determinar entonces combinando la corriente rms de cada 
diodo: 

/rms = ( I 2 r + /? + W' 2 = V3 l r 

También, a partir de la ecuación (3.47) se puede determinar la corriente promedio en cada 
diodo, como: 

2 í 2 * 13 

Id = iod{(út) 

^ A/3 

Condiciones en la frontera: La condición para que la corriente sea discontinua se puede deter¬ 
minar igualando 7 0 a cero, en la ecuación (3.47). 


V2V 


AB 


sen ( - 0^ - sen - 0 )e (*)&) 

1 - 




de donde se puede obtener la razón de voltajes x = E¡{\/2V AB ) como: 

e _ ^37¿(9)) 


*(»):= 


sen | — 0 ) - sen | 

1 — e“^3l¿(éj) 


cos(0) 


(3.49) 


En la figura 3.16 se muestra la gráfica de la razón de voltajes x en función del ángulo de la impe- 
dancia de carga. Este ángulo 0 no puede ser mayor que tt/ 2. El valor de x es 95.49% cuando 0 = 
1.5598 rad, 95.03% en 0 = 0.52308 rad (30°) y 86.68% en 0 = 0. 


Ejemplo 3.11 Determinación de los parámetros de rendimiento de un rectificador trifásico 
en puente con carga RL 

El rectificador trifásico de onda completa de la figura 3.15 tiene una carga con L = 1.5 mH, R = 2.5 Í1 y E 
= 10 V. El voltaje de entrada, de línea a línea, es v ab = 208 V, 60 Hz. a) Determinar 1) la corriente de carga 
en estado permanente lo, cuando car = tt/ 3; 2) la corriente promedio 7 0 en el diodo; 3) la corriente rms I r en 
cada diodo, y 4) la corriente rms de salida, 7^. b) Usar PSpice para graficar la corriente instantánea de sali¬ 
da i 0 . Suponer que los parámetros de los diodos son IS = 2.22E - 15, BV = 1800 V. 

Solución 

a. R = 2.5 íl, L = 1.5 mH, / = 60 Hz, w = 2tt X 60 = 377 rad/s, V ab = 208 V, Z = 
[fl 2 + (o>L) 2 ] 1/2 = 2.56 íl, and 6 = tan-HoaL/fl) = 12.74°. 

1. La corriente de carga en estado permanente, en o ot = tt/3, es 7 0 = 105.77 A. 

2. Por integración numérica de i 0 en la ecuación (3.48) se obtiene la corriente promedio en cada 
diodo I d = 36.09 A. Como 7 0 > 0, la corriente en la carga es continua. 
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Ángulo de la impedancia de carga, radianes 


FIGURA 3.16 

Límite de las regiones continua y discontinua para el rectificador trifásico. 


3. Por integración numérica de Íq entre los límites = tt/ 3 y 2 tt/ 3 se obtiene la corriente rms en 
cada diodo, I r = 62.733 A. 

4. La corriente rms de salida es = V3 I r = V3 X 62.53 = 108.31 A. 

b. El rectificador trifásico para simulación con PSpice se ve en la figura 3.15. La lista del archivo del 
circuito es la siguiente: 


Ejemplo 3.11 
VAN 8 0 

VEN 2 0 

VCN 3 0 

L 6 7 

R 4 6 

VX 7 5 

VY 8 1 

DI 1 4 

D3 2 4 

D5 3 4 

D2 5 3 

D4 5 1 


Rectificador trifásico en puente con carga RL 
SIN (0 169.7V 60HZ) 

SIN (0 169.7V 60HZ 0 0 120DEG) 

SIN (0 169.7V 60HZ 0 0 240DEG) 

1.5MH 

2.5 

DC 10V ; Fuente de voltaje para medir la corriente 
de salida 

DC OV ; Fuente de voltaje para medir la corriente 
de entrada 

DMOD ; Modelo de diodo 

DMOD 

DMOD 

DMOD 

DMOD 
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D6 5 

2 

DMOD 



.MODEL 

DMOD 

D (IS=2.22E-15 

BV=1800V) 

; Parámetros del modelo de 

diodo 

.TRAN 

ÍOUS 

25MS 16.667MS 10US 

; Análisis transitorio 

.PROBE 




; Posprocesador de gráficas 

.options 

ITL5=0 

abstol = l.OOOn 

reltol = 

.01 vntol = l.OOOm 


.END 


En la figura 3.17 se ve la gráfica de la corriente instantánea de salida i 0 , obtenida con PSpice; 
de allí se obtiene 7 0 = 104.89 A, comparada con el valor esperado de 105.77 A. En la simulación con 
PSpice se usó un diodo Dbreak para incluir los parámetros especificados para el diodo. 


Ejemplo 3.12 Determinación del factor de potencia en la entrada de un rectificador trifásico 
con una carga altamente inductiva 

La corriente de carga del rectificador trifásico, de la figura 3.13, es continua y con un contenido desprecia¬ 
ble de rizo. Expresar la corriente de entrada como serie de Fourier, y determinar el factor armónico de la 
corriente de entrada, el DF y el FP en la entrada. 

Solución 

La forma de onda de la corriente de línea se muestra en la figura 3.14. La corriente de línea es simétrica res¬ 
pecto al ángulo (qt = p/6) en el que el voltaje de fase se vuelve cero, y no cuando el voltaje v^ de línea a línea 



□ V(4,7) 


Tiempo 


C1 = 

18.062 m. 

104.885 

C2 = 

19.892 m. 

110.911 

dif = 

-1.8300 m, 

-6.0260 


FIGURA 3.17 

Gráfica para el ejemplo 3.11 obtenida con PSpice. 


































www.elsolucionario.org 


100 


Capítulo 3 Rectificadores con diodos 

se hace cero. Así, para satisfacer la condición que /(x + 2 tt) = /(jc), la corriente de línea se puede describir 
como: 

• / x , 77 5 77 

»*(0 = h para - < wf s — 

777 1177 

h(t) = -l a para — < toí s= — 
lo que se puede expresar en una serie de Fourier como: 

oo oo 

4(0 = / C d + 2 0„ cos(rmt) + £>„ sen(no>0) = ^ c„sen(nu)t + 4>„) 

n= 1 n=l 

donde los coeficientes son 

/*2 , tr 


i Z 1211 i t 1 * 

/cd = 2ttJ 0 = — jí I a ’d(o)t) = 0 


1 Z’ 2 ’. 

«n = - / ' 

77 7o 


(r) cos(no)í) d(ix)t) 


-Mi* 


7 a cos(moí) 7(a>r) 


llir 

- f'■ 


cos(mof) 7(cor) 


= 0 


_ Mr 11 ir 

i /■ ir /" r 

n = — I i s {t) cos(«wí) <¿(<üí) = — Z ¡a sen(mof) d(toí) — Z I a sen(nmt) d(a>t) 

ir Jo 77 L Jf ./^ J 


donde, integrando y simplificando, se obtiene que 


/>„ = 


-47, 


cos(mr)sen (^~^J sen 


para n = 1,5,7,11,13, 


= 0 para n = 2, 3, 4, 6, 8, 9, ... 

<7. = VK) 2 + (M 2 = -~~cos(mr)sen sen 

2 )- 


((>„ = arctan 

Así, la serie de Fourier para la corriente de entrada es 

4.V37 a /sen(o)í) sen(5(¿t) sen(7coi) 


^ 4. V37 fl / sen(o)í) 
" ¿í 277 V 1 


sen(llo)í) sen(13ü>r) sen(17cor) 
~H + 13 17 

El valor rms de la «-ésima armónica de la corriente de entrada es 


r 1/2 , 2\1Z2 2V27 a A177 

Im = — {a 2 + bn) ^ = —— s , n - 


El valor rms de la corriente fundamental es 


V6 

I& = - ¡a = 0.7797/ a 


(3.50) 


(3.51) 
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La corriente rms de entrada es 



DF = eos 4>! = cos(O) = 1 
FP-^ «*(0)- |jgg- 0.9549 


= 0.81654 
' 1/2 

= 0.3108 


o 


31.08% 


Nota : Si se compara el factor de potencia con el del ejemplo 3.10, donde la carga es pura¬ 
mente resistiva, se puede observar que el FP de la entrada depende del ángulo de la carga. Para 
una carga puramente resistiva, FP = 0.8166. 

Punto clave de la sección 3.8 

• Una carga inductiva puede hacer que la corriente de carga sea continua. El valor críti¬ 
co de la constante x de la fuerza electromotriz de la carga (fem), para determinado án¬ 
gulo 0 de la impedancia de carga es mayor que el de un rectificador monofásico; esto 
es,jc = 86.68% en 0 = 0. 

• Con una carga altamente inductiva, la corriente de entrada de un rectificador se vuelve 
una onda cuadrada de ca. El factor de potencia en la entrada de un rectificador trifá¬ 
sico es 0.955, que es mayor que el 0.9 de un rectificador monofásico. 

3.9 COMPARACIONES DE RECTIFICADORES CON DIODOS 

El objetivo de un rectificador es proporcionar un voltaje de salida de cd con determinada poten¬ 
cia de salida. Por tanto, es más conveniente expresar los parámetros de rendimiento en términos 
de V cd y de P cd . Por ejemplo la especificación y la relación de vueltas del transformador, en un 
circuito de rectificador, se puede determinar con facilidad si el voltaje rms de entrada al rectifi¬ 
cador está en función del voltaje requerido de salida, V cd . Los parámetros importantes se resu¬ 
men en la tabla 3.2 [3]. Debido a sus méritos relativos, los rectificadores monofásicos y trifásicos 
en puente se usan en forma común. 

Puntos clave de la sección 3.9 

• Los rectificadores monofásicos y trifásicos en puente, que tienen méritos relativos, se usan 
en forma común para conversión cd a ca. 

3.10 DISEÑO DE CIRCUITOS RECTIFICADORES 

El diseño de un rectificador implica determinar las especificaciones de los diodos semiconductores. 
Las capacidades de los diodos se suelen especificar en función de la corriente promedio, corrien¬ 
te rms, corriente pico, y voltaje pico inverso. No existen criterios definidos para el diseño, pero se 
requiere la determinación de las formas de onda de las corrientes y los voltajes. 

Hemos observado en las ecuaciones (3.20), (3.22) y (3.39) que la salida de los rectificadores 
contiene armónicas. Se pueden usar filtros, llamados filtros de cd , para alisar el voltaje de salida de 
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TABLA 3.2 Parámetros de rendimiento de rectificadores con diodos con carga resistiva 




Rectificador monofásico 

Rectificador 

Rectificador 

Rectificador 


con transformador 

monofásico 

de seis fases 

trifásico 

Parámetros de rendimiento 

con derivación central 

en puente 

en estrella 

en puente 

Voltaje pico inverso 
repetitivo, V RRM 

3.14V cd 

1.57V cd 

2.09 V cd 

1.05 V cd 

Voltaje rms de entrada por 
secundario del transformador, V s 

l.llVcd 

1-llFcd 

0.74V cd 

0.428Ved 

Corriente promedio en cada diodo, PRO m) 0.50/^ 

0.50/ ^ 

0.167/cd 

0.333/cd 

Corriente pico repetitiva 
en sentido directo, I FRM 

1.57/cd 

1.57/cd 

6.28/cd 

3.14/cd 

Corriente rms en cada diodo, I^/íms) 

0.785/cd 

0.785/^ 

0.409/cd 

0.579/cd 

Factor de forma de la corriente por 
el diodo, If[rms/If[av) 

1.57 

1.57 

2.45 

1.74 

Razón de rectificación, 17 

0.81 

0.81 

0.998 

0.998 

Factor de forma, FF 

1.11 

1.11 

1.0009 

1.0009 

Factor de rizo, RF 

0.482 

0.482 

0.042 

0.042 

Capacidad del primario 
del transformador, VA 

1.23P cd 

1.23/>cd 

1.28/>cd 

1.05P cd 

Capacidad del secundario 
del transformador, VA 

1.75P c. 

1.23/> cd 

1.81^ 

1.05Pcd 

Frecuencia de rizo de salida, f r 

2 f 5 

Vs 

6 fs 

6 f s 


cd de los rectificadores que son conocidos como filtros cd. Éstos suelen ser del tipo L, C y LC, co¬ 
mo se ve en la figura 3.18. Debido a la acción de rectificación, la corriente de entrada al rectifica¬ 
dor también contiene armónicas, y para filtrar y eliminar algunas de las armónicas del sistema de 
alimentación se usa un filtro de ca. Este filtro suele ser del tipo LC, como se ve en la figura 3.19. 

b e L e 



FIGURA 3.18 

Filtros de cd. 



Li 

o_rYw\ 

+ 


-o 

+ 


V s = v m sen ü)t C¡ 


Rectificador 


o- 


-o 


FIGURA 3.19 
Filtros de ca. 
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Normalmente, el diseño del filtro requiere determinar las magnitudes y las frecuencias de las ar¬ 
mónicas. Los pasos que intervienen en el diseño de rectificadores y filtros se explican mediante 
ejemplos. 


Ejemplo 3.13 Determinación de las especificaciones de los diodos a partir de sus corrientes 

Un rectificador trifásico en puente abastece a una carga altamente inductiva de tal modo que la corriente 
promedio de carga es / cd = 60 A, y el contenido de rizo es despreciable. Determine las especificaciones de 
los diodos, si el voltaje de línea a neutro de la fuente conectada en Y es 120 V a 60 Hz. 

Solución 

Las corrientes que fluyen por los diodos se muestran en la figura 3.20. La corriente promedio de un diodo 
es I d = 60/3 = 20 A. La corriente rms es 

'' - [W U{m) 

El PIV es PIV = V3 V m = V3 X V2 X 120 = 294 V. 


'de 

V3 


= 34.64 A 


Áil 




la Ld 





■ TT 2ir 1 

ld2 3 3 

T 4tt 5tt 9 77- 

3 3 

i 

¡ 

i 

i 

1 



ki d3 


¡ 

1 

J 



T 1 | 

i 

i 


1 Íd4 



¡~ T 1 

1 

1 


li d5 





i 





_ 

L . 

‘ l d6 

1 

L 


a9t 


09 t 


09 t 


091 


091 


091 


I- 


FIGURA 3.20 
Corriente por los diodos. 


Nota: se usa el factor V2 para pasar de rms a valor pico. 
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Ejemplo 3.14 Determinación de las corrientes promedio y rms de un diodo a partir de las formas 
de onda 

La corriente que fluye por un diodo se ve en la figura 3.21. Determinar a) la corriente rms, y b) la corriente 
promedio en el diodo si t x = 100 |xs, t 2 = 350 ps, t 3 = 500 |xs,/ = 250 Hz,/ S = 5 kHz, I m = 450 A e I a = 50 A. 

Solución 


a. El valor rms se define como: 

rh 




1 [ l 

(¡m sen <*>s 0 Z dt + — J I 2 a dt 


1/2 


= (/?! + Il) m 

donde = 2 t t/ s = 31,415.93 rad/s,q = tt/íú s = 100 p,s,y T = 1//. 


¡r\ = {I m sen (o s t) 2 dt 

= 50.31 A 


11/2 


= /„ 


(3.52) 


(3.53) 


bl = (y\ d t) 2 = IaVKt 3 - h) 


= 29.05 A 

Sustituyendo las ecuaciones (3.53) y (3.54) en la ecuación (3.52) el valor rms es 


T i 2 Jh 


Ir = 


11/2 


+ ¡1 af(t 3 - h) 


= (50.31 2 + 29.05 2 ) 1/2 = 58.09 A 


b. La corriente promedio se determina como: 

í t] 

h 

= ¡di + ¡d2 


= \y j Q sen (ú s t) dt + ijí l a dt 


(3.54) 


(3.55) 



FIGURA 3.21 

Forma de onda de corriente. 
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donde 


J 1 í /r x , ^m/ 

/rfi = x / Um sen <*> 5 í) di = — 
7 JO 

Id2 ~ Í 1° = lafih ~ h) 


Por tanto, la corriente promedio resulta 


I cA 


+ Iaf(t 3 - r 2 ) = 7.16 + 5.63 = 12.79 A 
Tifs 


(3.56) 

(3.57) 


Ejemplo 3.15 Determinación de la inductancia de carga para limitar la cantidad de corriente de rizo 

El rectificador monofásico en puente se alimenta con 120 V, 60 Hz. La resistencia de carga es R = 500 íl. 
Calcular el valor de un inductor L en serie que limite el rizo rms de corriente, 7 ca , a menos del 5% de 7 cd . 

Solución 

La impedancia de carga es 


Z = 7? + j(ntúL) = \/R 2 + (nuL) 2 /0 n 


(3.58) 


y 


0„ = tan 1 


ncúL 

~R~ 


(3.59) 


y la corriente instantánea es 


io(t) 


A\/ 


donde 


, = Vc6 = ZVjn 

00 R ttR 

La ecuación (3.60) define al valor rms de la corriente de rizo como 

2 = (4 Vrnf A Y (4 Vjnf ( 1 V 

ca 2nr 2 [fl 2 + (2u>L) 2 ] \3/ 2 tt 2 [/? 2 + (4ü)L) 2 ] V15/ 

Si únicamente se considera la armónica de orden mínimo (n = 2), entonces 

/ca =_f 1 ) 

V2tt \/r 2 + (2toL) 2 ^ 3 ' 


(3.60) 


+ ••• 
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Usando el valor de 7 cd , y después de simplificar, el factor de rizo es 


RF = -^ = 


0.4714 


7 «> V 1 + (2u>L/R) 2 


= 0.05 


Para R = 500 ti y /= 60 Hz, se obtiene el valor de la inductancia, partiendo de que 0.4714 2 = 0.05 2 [1 + (4 X 
60 X ttL/ 500) 2 ], de donde L = 6.22 H. 

En la ecuación (3.60) se puede notar que una inductancia en la carga presenta una impedancia alta 
para las corrientes armónicas, y actúa como un filtro al reducir las armónicas. Sin embargo, esta inductancia 
introduce un retardo de la corriente de carga con respecto al voltaje de entrada, y en el caso del rectificador 
monofásico de media onda se requiere un diodo de corrida libre para proporcionar una trayectoria a esta 
corriente inductiva. 


Ejemplo 3.16 Determinación de la capacitancia del filtro para limitar la cantidad de voltaje 
de rizo en la salida 

Un rectificador monofásico en puente se alimenta con 120 V, 60 Hz. La resistencia de la carga es R = 500 ti. 
a) Diseñe un filtro C para que el factor de rizo del voltaje de salida sea menor que 5%. b) Con el valor del 
capacitor C de la parte a), calcule el voltaje promedio en la carga ^cd. 

Solución 


a. Cuando el voltaje instantáneo v s de la figura 3.22a es mayor que el voltaje instantáneo v c en el ca¬ 
pacitor, los diodos (Dj y D 2 o D 3 y D 4 ) conducen, y entonces el capacitor se carga desde la ali¬ 
mentación. Si el voltaje instantáneo v s de la fuente cae por debajo del voltaje instantáneo v c del 
capacitor, los diodos (D t y D 2 o £> 3 y D 4 ) se polarizan inversamente, y el capacitor C e se descarga 
a través de la resistencia R de la carga. El voltaje del capacitor v c varía entre un valor mínimo V c _ 
(mín) y uno máximo V C ( nláx) . Esto se ve en la figura 3.22b. 

Supongamos que t { es el tiempo de carga y que t 2 es el tiempo de descarga del capacitor C e . 
El circuito equivalente durante la carga se muestra en la figura 3.22c. El capacitor se carga casi en 
forma instantánea al voltaje de alimentación v s . El capacitor C e se cargará hasta al voltaje pico 
V m de alimentación, de modo que v c (t = ti) = V m . La figura 3.22d muestra el circuito equivalente 
durante la descarga. El capacitor se descarga en forma exponencial a través de R. 

L J i'o dt + v c {t = 0) + Ri 0 = 0 


que, con la condición inicial v c (t = 0) = V m , se determina la corriente de descarga como: 



-t/RC e 


El voltaje de salida (o del capacitor) v 0 durante el tiempo de descarga se puede determinar como: 

v 0 (t) = Rio = V m e- ,IRC ' 

El voltaje de rizo, pico a pico pp) se determina como: 

V r( pp) = V 0 (t = tl ) - v 0 (t = t 2 ) = V m - V m e-'> IRC ' = V m (\ - e-« RC ') 


(3.61) 
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D 



(b) Formas de onda para el rectificador de onda completa 



r» 

—w-w—>—< 

AA 

+ 

- V c C c z 

+ 3 

r V m 5 

FIGURA 3.22 


ü)t 




Rectificador monofásico en puente con filtro C. (c) Carga (d) Descarga 


Ya que e x « 1 - jc, se puede simplificar la ecuación (3.61) de tal manera que 




Vmt2 


RCJ RC e 2fRC e 
Por consiguiente, el voltaje promedio en la carga V ^ (suponiendo que t 2 = 1/2/) es 


V'cd = Vm ~ 


'(pp) 


= v m - 


2 


4 fRC, 


(3.62) 
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Así, el voltaje rms de rizo en la salida V& se puede determinar en forma aproximada como: 


V = 

r ca 


'•(PP) 


El RF se puede calcular como: 

V V 

y ca Y m 


RF = 


2V2 4 V2fRC e 


4 fRC e 


1 


F cd 4 V2 fRC e V m (4fRC e - 1) V2 (4 fRC e - 1) 

de donde se puede despejar C e : 


C P = 


1 


:(l 


l 


~1 + -J = 126.2 |xF 

i0 X 500 V V2 X 0.05/ 


4 fR \ V2 RF/ 4 X 60 

b. De acuerdo con la ecuación (3.62), el voltaje promedio V cd en la carga es 

169.7 


V cd = 169.7 - 


4 x 60 x 500 X 126.2 X 10" 


= 169.7 - 11.21 = 158.49 V 


(3.63) 


Ejemplo 3.17 Determinación de los valores de un filtro LC en la salida para limitar la cantidad 
de rizo en el voltaje de salida 

Un filtro LC, como el que se muestra en la figura 3.18c, se usa para reducir el contenido de rizo en el voltaje 
de salida de un rectificador monofásico de onda completa. La resistencia de carga es R = 40 íl, la inductan- 
cia de carga es L = 10 mH, y la frecuencia de la fuente es 60 Hz (o 377 rad/s). a) Determinar los valores de 
L e y C e para que el RF del voltaje de salida sea 10%. b) Usar PSpice para calcular las componentes de Fourier 
del voltaje de salida v Q . Suponer que los parámetros de los diodos son IS = 2.22E - 15, BV = 1800 V. 

Solución 

a. El circuito equivalente para las armónicas se ve en la figura 3.23. Para facilitar el paso de la n-ésima 
armónica de la corriente de rizo a través del capacitor del filtro, la impedancia de la carga debe 
ser mucho mayor que la del capacitor; esto es, 

vV + ( n “ L ) 2 » — 7 T 

ruúC e 

En general, esta condición se satisface mediante la relación 


\/r 2 + (rnüL) 2 = —— (3.64) 

ruúC, 


Le 



FIGURA 3.23 

Circuito equivalente 
para las armónicas 
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y bajo esta condición, el efecto de la carga es despreciable. El valor rms de la n-ésima armónica 
que aparece en la salida se puede calcular con la regla del divisor de voltaje, y se expresa como 


— \l(ruúC e ) 


V nh = 


-1 


enc (moL e ) - 1 /(nt*C e ) ’ nn (ntú) 2 L e C e - 1 
La cantidad total del voltaje de rizo debida a todas las armónicas es 

v 1/2 


/ oo \1. 

V'ca = S ^enc 

= 2 , 4 , 6 ,... / 


(3.65) 


(3.66) 


Para un valor especificado de V ca y con el valor de C e de la ecuación (3.64), se puede obtener el 
valor de L e . El cálculo se puede simplificar si sólo se tiene en cuenta la armónica dominante. De 
la ecuación (3.22), encontramos que la segunda armónica es la dominante, y su valor rms es V2M = 
41/ m /3 V2t r); el valor de cd es V cd = 2VJ'u. 

Para n = 2, las ecuaciones (3.65) y (3.66) dan como resultado que 


V ca = V q2 = 


-1 


(2 (ú) 2 L e C e - 1 


'2 h 


El valor del capacitor C e del filtro se calcula de 


es decir, 


\/ r 2 + (2 ü>L) 2 


10 

2o)C e 


C e = - 10 - = 326 jjlF 

4^/v R 2 + (4tt/L) 2 


Según la ecuación (3.6), el RF se define como: 


RF _ ^ca _ Y_oi _ V 2h 1 

V^cd V cd V cd (4 TTf) 2 L e C e - 1 


V2 

3 


1 _ 

[(4ir/) 2 L f C e - 1] 


= 0.1 


de donde (4 tt f) 2 L e C e - 1 = 4.714, y L e = 30.83 mH. 
b. El rectificador monofásico en puente para simulación con PSpice se ve en la figura 3.24. La lista 
del archivo del circuito es la siguiente: 


Ejemplo 3.17. Rectificador monofásico en puente con filtro LC 


1 0 
3 8 

7 4 

8 7 

L 5 6 

R 7 5 

VX 6 4 

VY 1 2 

DI 2 3 

D2 4 0 


SIN (0 169.7V 60HZ) 

30.83MH 

326UF 

80M ; Para que la solución converja 

10MH 

40 

DC OV ; Fuente de voltaje para medir la corriente de salida 
DC OV ; Fuente de voltaje para medir la corriente de entrada 
DMOD ; Modelos de diodo 

DMOD 
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D3 0 3 DMOD 

D4 4 2 EMOD 

.MODEL DMOD D (IS=2.22E-15 BV=1800V) ; Parámetros de modelo del diodo 

.TRAN 10US 50MS 33MS 50US ; Análisis de transitorios 

.FOUR 120HZ V(6,5) ; Análisis de Fourier del voltaje de salida 


.options 

.END 


ITL5=0 abstol = l.OOOu reltol = .05 vntol = O.Olm 


Los resultados de la simulación con PSpice para el voltaje de salida V(6,5), con PSpice, son los siguientes: 


FOURIER COMPONENTS OF TRANSIENT RESPONSE V(6,5) 
DC COMPONENT = 1.140973E+02 


HARMONIO 

FREQUENCY 

FOURIER 

NORMALIZED 

PHASE 

NORMALIZED 

NO 

(HZ) 

COMPONENT 

COMPONENT 

(DEG) 

PHASE (DEG) 

1 

1.200E+02 

1.304E+01 

1.000E+00 

1.038E+02 

0.000E+00 

2 

2.400E+02 

6.496E-01 

4.981E-02 

1.236E+02 

1.988E+01 

3 

3.600E+02 

2.277E-01 

1.746E-02 

9.226E+01 

-1.150E+01 

4 

4.800E+02 

1.566E-01 

1.201E-02 

4.875E+01 

-5.501E+01 

5 

6.000E+02 

1.274E-01 

9.767E-03 

2.232E+01 

-8.144E+01 

6 

7.200E+02 

1.020E-01 

7.822E-03 

8.358E+00 

-9.540E+01 

7 

8.400E+02 

8.272E-02 

6.343E-03 

1.997E+00 

-1.018E+02 

8 

9.600E+02 

6.982E-02 

5.354E-03 

-1.061E+00 

-1.048E+02 

9 

1.080E+03 

6.015E-02 

4.612E-03 

-3.436E+00 

-1.072E+02 


TOTAL HARMONIO DISTORTION = 5.636070E+00 PERCENT 


los cuales verifican el diseño. 



FIGURA 3.24 

Rectificador monofásico en puente para simulación con PSpice. 
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Ejemplo 3.18 Determinación de los valores de un filtro LC en la entrada para limitar 
la cantidad de rizo de corriente en la entrada 

Se utiliza un filtro LC en la entrada, como el que muestra la figura 3.19, para reducir las armónicas en la co¬ 
rriente de entrada a un rectificador monofásico de onda completa, como el de la figura 3.7a. La corriente de 
carga está libre de rizo, y su valor promedio es I a . Si la frecuencia de alimentación es / = 60 Hz (o 377 rad/s), 
determinar la frecuencia de resonancia del filtro, para que la corriente armónica total en la entrada se re¬ 
duzca al 1 % de la componente fundamental. 

Solución 

En la figura 3.25 aparece el circuito equivalente para la n-é sima armónica. El valor rms de la M-ésima armó¬ 
nica de la corriente, que aparece en la fuente, se obtiene con la regla del divisor de corriente: 


ll(nuCi) 

(moL, — 1 /(moC;) 


Inh 


1 

( nb)) 2 L¡Ci 



(3.67) 


donde I nh es el valor rms de la n-ésima armónica de corriente. La cantidad total de armónicas de corriente 
en la línea de alimentación es 



y el factor armónico de la corriente de entrada (con el filtro) es 


r = 



r 00 // \ 211/2 

U..(£) 1 


(3.68) 


Según la ecuación (3.23), I\h = 4/ <l /V2 tt, e /„/, = 4/ fl /( V2 mr) para n = 3, 5, 7, .... De acuerdo con las 
ecuaciones (3.67) y (3.68), se obtiene que 


°o / / \ 2 OO 

= 2 (jO = 2 

*=3,5,7,.. A J sl / „=3,5,7,... 


(w 2 L¡C¡ - l) 2 


rr[(ntú) 2 LjCi - 1 f 


(3.69) 


De aquí se puede obtener el valor de L¿C¡. Para simplificar los cálculos, si se considera sólo la tercera armó¬ 
nica, 3[(3 x 2 x tt X 60 fLfii - 1 VivfiL&t - 1) = 1/0.01 = 100, es decir, L, C, = 9.349 X 10" 6 , y la frecuen¬ 
cia del filtro es 1/VZ^Q = 327.04 rad/s, es decir, 52.05 Hz. Suponiendo que C, = 1000 pF, se obtiene que 
L¿ = 9.349 mH. 



L sn 


FIGURA 3.25 

Circuito equivalente para 
las armónicas de corriente. 
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Nota: El filtro de ca se sintoniza en general a la frecuencia armónica involucrada, pero re¬ 
quiere un diseño cuidadoso para evitar la posibilidad de resonancia con el sistema de potencia. 
La frecuencia de resonancia de la tercera armónica de corriente es 377 X 3 = 1131 rad/s. 


Punto clave de la sección 3.10 

• En el diseño de un rectificador se requiere determinar las especificaciones de los diodos y 
las de los componentes de filtros en los lados de entrada y salida. Los filtros se utilizan para 
alisar, o uniformar, el voltaje de salida, mediante un filtro de cd, y para reducir la cantidad 
de inyección de armónicas a la línea de entrada, mediante un filtro de ca. 


3.11 VOLTAJE DE SALIDA CON FILTRO LC 

En la figura 3.26a se ve el circuito equivalente de un rectificador de onda completa con filtro 
LC. Se supondrá que el valor de C e es muy grande, tal que su voltaje esté libre de rizo y tenga 
un valor promedio V" o(cd) . L e es la inductancia total, incluyendo la de la fuente o de la línea, y en 
general se coloca en el lado de la entrada, para que actúe como inductancia de ca y no como 
reactor de cd. 

Si V cd es menor que V m , la corriente í 0 comienza a fluir en a, donde 

v cd = v m sen a 


y 


a = sen 



x 




FIGURA 3.26 

Voltaje de salida con filtro LC. 
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donde x = V c JV m . La corriente i 0 de salida es 



= V m sen iot — 


V'cd 


de donde se puede despejar i 0 : 
*o 


1 H 

io j I (Vm SCn COÍ ^cd) ^(^0 

Ja 


y m V cd 

—^-(cosa - eos coi)-~(coi - a) para coi > a 


(3.70) 


El valor crítico de coi = p = tt + a en el que la corriente i 0 cae a cero, se puede determinar a par¬ 
tir de la condición / 0 (coi = 0) = ti + a = 0. 

La corriente promedio 7 cd se puede calcular a partir de 


*cd 


^ pTT+a 

= ~ J *o(0 d(wt) 


que, después de integrar y simplificar, se convierte en 

V „ 


^cd 


c oL f 




(3.71) 


Para V cd = 0, la corriente pico que puede fluir por el rectificador es = V m /uL e . Normalizando, 
/ cd con respecto a 7 pk obtenemos 


*( x )-j¿ = V^* i + x ( §-§) 

Normalizando el valor rms, I m , con respecto a I pk , se obtiene 



(3.72) 


(3.73) 


Como a depende de la relación de voltajes jc, las ecuaciones (3.71) y (3.72) dependen de x. La 
tabla 3.3 muestra los valores de k(x) y k r (x) en función de la relación de voltajes x. 

Ya que el voltaje promedio del rectificador es Vcd = 2VJtt, la corriente promedio 


^cd 


2 

itR 


2 V„ 

^ r rv 

itR 


^cd ^pk 


íúL p 


vr 



Así, 
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de donde el valor crítico de la inductancia L cr (= L e ) para una corriente continua es 


(3.74) 


Así, para una corriente continua a través del inductor, el valor de L e debe ser mayor que el de 
L cr . Esto es, t 


L P > L rr = 


nR 

2o) 




(3.75) 


Caso discontinuo. La corriente es discontinua si (oí = p < (ir + a). El ángulo p en el 
cual la corriente es cero se puede determinar igualando a cero la ecuación (3.70). Esto es, 

cos(a) — cos(p) — Jt(p — a) = 0 

que, en términos de x es 

\/l — x 2 — x(P — arcsen(jc)) = 0 (3.76) 


Ejemplo 3.19 Determinación del valor crítico del inductor para tener corriente continua 
de carga 

El voltaje rms de entrada al circuito de la figura 3.26a es 220 V, 60 Hz. a) Si el voltaje de salida de cd es 
Ved = 100 Va/cj = 10 A, determinar los valores de la inductancia crítica L ei de a y de I^ b) Si /^ = 15 A y 
L e = 6.5 mH, usar la tabla 3.3 para determinar los valores de Ve.«, 3 e/^. 


TABLA 3.3 

Corriente de carga normalizada 



x% 

’ /dc/Zpk % 

Trms/fpk % 

Grados a 

Grados p 

0 

100.0 

122.47 

0 

180 

5 

95.2 

115.92 

2.87 

182.97 

10 

90.16 

109.1 

5.74 

185.74 

15 

84.86 

102.01 

8.63 

188.63 

20 

79.30 

94.66 

11.54 

191.54 

25 

73.47 

87.04 

14.48 

194.48 

30 

67.37 

79.18 

17.46 

197.46 

35 

60.98 

71.1 

20.49 

200.49 

40 

54.28 

62.82 

23.58 

203.58 

45 

47.26 

54.43 

26.74 

206.74 

50 

39.89 

46.06 

30.00 

210.00 

55 

32.14 

38.03 

33.37 

213.37 

60 

23.95 

31.05 

36.87 

216.87 

65 

15.27 

26.58 

40.54 

220.54 

70 

6.02 

26.75 

44.27 

224.43 

72 

2.14 

28.38 

46.05 

226.05 

72.5 

1.15 

28.92 

46.47 

226.47 

73 

0.15 

29.51 

46.89 

226.89 

73.07 

0 

29.60 

46.95 

226.95 
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Solución 

o) — 2 tt X 60 = 377 rad/s, P 5 = 120 V,V m = V2 X 120 = 169.7 V. 

a. Relación de voltajes jc = VJV m = 100/169.7 = 58.93%;a = sen _1 (jc) = 36.87°. La ecuación (3.72) 
proporciona la razón promedio de corrientes k = 7^/7p k = 25.75%. Así, 7 pk = IJk = 10/0.2575 = 
38.84 A. El valor crítico de la inductancia es 


L cr = 


169.7 


ü)/ pk 377 X 38.84 


= 11.59 mH 


La ecuación (3.73) rms de corrientes k r = 7 rms /7 pk = 32.4%. Así, 

/r™ = Mpk = 0.324 X 38.84 = 12.58 A. 
b. L t = 6.5 mH, 7 pk = V m l(uL e ) = 169.7/(377 x 6.5 mH) = 69.25 A. 

k = t = ^ = 21M% 

Utilizando interpolación linearse obtiene 

(jc n+ ! - x„)(k - k„) 


X = x„ + 


= 60 + 


*n+l “ K 

(65 - 60) (21.66 - 23.95) 
15.27 - 23.95 


= 61.32% 


Vdc = xV m = 0.6132 X 169.7 = 104.06 V 


a = a„ + 


(^n+l ®n)(^ k n ) 

k„+i ~ k n 


(40.54 - 36.87)(21.66 - 23.95) 

= 36.87 + -- _ _ _ = 37.84° 


P = + 


15.27 - 23.95 
(P„ +1 - M(k - k n ) 


V /I +1 ,V AJ 


(220.54 - 216.87)(21.66 - 23.95) 

= 216.87 + --- - = 217.85° 


• rms « . 

K = = ^r(n) + 

7pk 


= 31.05 + 


15.27 - 23.95 

(*r(#,+l) - ^r(/»))(^ - fcn) 

^n+1 — k n 
(26.58 - 31.05)(21.66 - 23.95) 
15.27 - 23.95 


= 29.87% 


Así, 7 ras = 0.2987 X 7 pk = 0.2987 X 69.25 = 20.68 A. 


Punto clave de la sección 3.11 

• Con un valor alto de la capacitancia C e de filtro de salida, el voltaje de salida permanece 
aproximadamente constante. Se requiere un valor mínimo de la inductancia L e del filtro 
para mantener una corriente continua. El inductor L e se instala por lo general en el lado de 
la entrada, para que actúe como inductor de ca y no como reactor de cd. 














www.elsoludonario.org 

116 Capítulo 3 Rectificadores con diodos 

3.12 EFECTOS DE LAS INDUCTANCIAS DE LA FUENTE Y DE LA CARGA 

Se supuso en las deducciones de los voltajes de salida y en los criterios de rendimiento de los rec¬ 
tificadores, que la fuente no tenía inductancias ni resistencias. Sin embargo, en transformadores 
y en fuentes reales, éstas están siempre presentes y los rendimientos de los rectificadores cambian 
ligeramente. El efecto de la inductancia de la fuente, que es más significativo que el de la resis¬ 
tencia, se puede explicar con la figura 3.27a como referencia. 

El diodo que tiene el voltaje más positivo es el que conduce. Consideremos el punto coi = tt, 
donde los voltajes v ca y v bc son iguales, como se ve en la figura 3.27b. La corriente 7 cd todavía flu¬ 
ye por el diodo D x . Debido a la inductancia L u la corriente no puede caer a cero en forma inme¬ 
diata, y la transferencia de corriente no puede ser instantánea. La corriente i dl disminuye y causa 
un voltaje inducido +v 0l a través de L u y el voltaje de salida se vuelve v 0 = v ca + i; 01 . Al mismo 
tiempo, la corriente i 3 a través de D 3 aumenta desde cero e induce un voltaje igual, de — a tra¬ 
vés de L 2 , y el voltaje de salida viene a ser = v bc — v 02 • El resultado es que los voltajes de áno¬ 
do en los diodos D x y D 3 son iguales, y ambos diodos conducen durante cierto periodo, llamado 


L 3 



(a) Diagrama del circuito 



FIGURA 3.27 

Rectificador trifásico en puente con inductancias en la fuente. 
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ángulo de conmutación (o de traslape ), p.. A esta transferencia de corriente de un diodo a otro se 
llama conmutación. La reactancia correspondiente a la inductancia se conoce como reactancia de 
conmutación. 

El efecto de este traslape es reducir el voltaje promedio de salida de los convertidores. El 
voltaje a través de L 2 es 

v L2 = Í2j t (3.77) 

Suponiendo un aumento lineal de la corriente /, desde 0 hasta / cd (o una di/dt constante igual a 

A¿/Ar), podemos escribir la ecuación (3.77) como: 

v L2 A t = L 2 A i (3.78) 

y esto se repite seis veces para un rectificador trifásico en puente. Utilizando la ecuación (3.78), 
la reducción del voltaje promedio debida a las inductancias de conmutación es 

V x = ~ 2(i> l1 + v L2 + v L3 )\t = 2f(L x + L 2 + L 3 )A/ 

= 2 f(L x + L 2 + L 3 )/ Cd (3.79) 

Si todas las inductancias son iguales, y L c = L x = L 2 = L 3 , la ecuación (3.79) se transforma en 

K = 6 fL c I dc (3.80) 

donde/es la frecuencia de alimentación, en hertz. 


Ejemplo 3.20 Determinación del efecto de la inductancia de línea sobre el voltaje 
de salida de un rectificador 

Un rectificador trifásico en puente se alimenta de una fuente de 208 V, 60 Hz conectada en Y. La corriente 
promedio de carga es 60 A, y tiene un rizo despreciable. Calcular la reducción porcentual del voltaje de 
salida debido a la conmutación, si la inductancia de la línea por fase es 0.5 mH. 

Solución 

L c = 0.5 mH, V s = 208/V3 = 120 V, / = 60 Hz, / dc = 60 A, y V m - V2 X 120 = 169.7 V. De acuer¬ 
do con la ecuación (3.40), ^cd= 1 .654 X 169.7 = 280.7 V. La ecuación (3.80) proporciona la reducción del 
voltaje de salida 

100 

V x = 6 X 60 X 0.5 X 10“ 3 X 60 = 10.8 V es decir, 10.8 X = 3.85% 
y el voltaje efectivo de salida es (280.7 - 10.8) = 269.9 V. 


Ejemplo 3.21 Determinación del efecto del tiempo de recuperación del diodo sobre el voltaje 
de salida de un rectificador 

Los diodos del rectificador monofásico de onda completa que se ve en la figura 3.6a tienen un tiempo de re¬ 
cuperación inversa t rr = 50 ps, y el voltaje rms de entrada es V s - 120 V. Determinar el efecto del tiempo de 
recuperación inversa sobre el voltaje promedio de salida, si la frecuencia de alimentación es a)/ s = 2 kHz y 
b) f s = 60 Hz. 
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v, 


t 


FIGURA 3.28 


Efecto del tiempo de recuperación inversa sobre el voltaje de salida. 


Solución 

El tiempo de recuperación inversa afecta al voltaje de salida del rectificador. En el rectificador de onda 
completa de la figura 3.6a, el diodo D ] no se abre en tur = i r, sino que continúa conduciendo hasta que t = 
h/ü) + t n . Como resultado del tiempo de recuperación inversa, el voltaje promedio de salida se reduce, y la 
forma de onda del voltaje de salida aparece en la figura 3.28. 

Si el voltaje de entrada es v = V m sen c ot = V2 V s sen tur, la reducción del voltaje promedio de 
salida es 



v 

m /i * \ 

= - (1 — COS ( út rr ) 

1 T 

V m = V2 Vj = V2 X 120 = 169.7 V 


(3.81) 


Sin tiempo de recuperación inversa, la ecuación (3.21) proporciona el voltaje promedio de salida V'cd = 
0.6366 V m = 108.03 V. 

a. Para t rr — 50 (jls y f s = 2000 Hz, la reducción del voltaje promedio de salida es 


v rr = — (1 - COS 2ir/,í rr ) 

TT 

= 0.061 V m = 10.3 V es decir, 9.51% de 
b. Para t rr = 50 jis y f s - 60 Hz, la reducción del voltaje de cd de salida es 


V 

V rr = — (1 — cos2it f s t rr ) = 5.65 X 10“ 5 V m 

TT 

= 9.6 X 10~ 3 V es decir, 8.88 x 10' 3 % de 


Nota: El efecto del t n es importante cuando la alimentación es de alta frecuencia; para el 
caso de la línea normal de 60 Hz, se puede considerar que este efecto es despreciable. 

Punto clave de la sección 3.12 


Una fuente, en la práctica, tiene una reactancia; por tanto, la transferencia de corriente de 
un diodo a otro no puede ser instantánea. Existe un traslape llamado ángulo de conmutación. 
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que disminuye el voltaje efectivo en la salida del rectificador. El efecto del tiempo de no 
conducción de los diodos puede ser importante para una fuente de alta frecuencia. 


RESUMEN 

Existen diferentes tipos de rectificadores, dependiendo de las conexiones de los diodos y del 
transformador de entrada. Se definieron los parámetros de rendimiento de los rectificadores, y 
se ha demostrado que esos rendimientos varían en los distintos tipos. Los rectificadores generan 
armónicas en la carga y en la línea de alimentación, las cuales se pueden reducir mediante filtros. 
También, los rendimientos de los rectificadores están influidos por las inductancias de la fuente 
y de la carga. 
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PREGUNTAS DE REPASO 

3.1 ¿Qué es la relación de vueltas de un transformador? 

3.2 ¿Qué es un rectificador? ¿Cuál es la diferencia entre un rectificador y un convertidor? 

3.3 ¿Cuál es la condición de bloqueo de un diodo? 

3.4 ¿Cuáles son los parámetros de rendimiento de un rectificador? 

3.5 ¿Cuál es la importancia del factor de forma de un rectificador? 

3.6 ¿Cuál es la importancia del factor de rizo de un rectificador? 

3.7 ¿Qué es la eficiencia de rectificación? 

3.8 ¿Cuál es el significado del factor de utilización del transformador? 

3.9 ¿Qué es el factor de desplazamiento? 

3.10 ¿Qué es el factor de potencia a la entrada? 

3.11 ¿Qué es el factor armónico? 

3.12 ¿Qué diferencia hay entre un rectificador de media onda y uno de onda completa? 

3.13 ¿Cuál es el voltaje de salida de cd de un rectificador monofásico de media onda? 

3.14 ¿Cuál es el voltaje de salida de cd de un rectificador monofásico de onda completa? 

3.15 ¿Cuál es la frecuencia fundamental del voltaje de salida de un rectificador monofásico de onda 
completa? 

3.16 ¿Cuáles son las ventajas de un rectificador trifásico en comparación con uno monofásico? 

3.17 ¿Cuáles son las desventajas de un rectificador polifásico de media onda? 

3.18 ¿Cuáles son las ventajas de un rectificador trifásico en puente, comparado con un rectificador de seis 
fases en estrella? 

3.19 ¿Cuáles son las finalidades de los filtros en los circuitos rectificadores? 

3.20 ¿Cuáles son las diferencias entre los filtros de ca y cd? 

3.21 ¿Cuáles son los efectos de las inductancias de la fuente sobre el voltaje de salida de un rectificador? 

3.22 ¿Cuáles son los efectos de las inductancias de la carga sobre la salida del rectificador? 

3.23 ¿Qué es conmutación de diodos? 

3.24 ¿Qué es el ángulo de conmutación de un rectificador? 


www.elsolucionario.org 

120 Capítulo 3 Rectificadores con diodos 

PROBLEMAS 


3.1 Un rectificador monofásico en puente tiene una carga puramente resistiva R = 10 íl, el voltaje pico 

de suministro V m = 170 V y la frecuencia de suministro es /= 60 Hz. Calcule el voltaje promedio de 
salida del rectificador, si la inductancia de la fuente es despreciable. * 

3.2 Repita el problema 3.1 cuando la inductancia de la fuente por fase (incluyendo la inductancia de 
fuga del transformador) es L c = 0.5 mH. 

3.3 Un rectificador de seis fases en estrella tiene una carga puramente resistiva de R = 10 O, el voltaje 
pico de suministro es V m — 170 V, y la frecuencia de suministro es /= 60 Hz. Calcule el voltaje pro¬ 
medio de salida del rectificador, si la inductancia de la fuente es despreciable. 

3.4 Repita el problema 3.3, si la inductancia de la fuente (incluyendo la inductancia de fuga del transfor¬ 
mador) es L c = 0.5 mH por fase. 

3.5 Un rectificador trifásico en puente tiene una carga puramente resistiva R = 100 íl y es abastecido por 
una fuente de 280 V, 60 Hz. El primario y el secundario del transformador de entrada están conecta¬ 
dos en Y. Determine el voltaje promedio de salida del rectificador, si las inductancias de la fuente son 
despreciables. 

3.6 Repita el problema 3.5 si la inductancia de la fuente (incluyendo la inductancia de fuga del transfor¬ 
mador) es L c = 0.5 mH por fase. 

3.7 El rectificador monofásico en puente de la figura 3.6a debe suministrar un voltaje promedio ^cd = 
400 V a una carga resistiva R = 10 íl. Calcule las especificaciones de voltaje y corriente de los diodos 
y del transformador. 

3.8 Un rectificador trifásico en puente debe suministrar un voltaje promedio V ^ = 750 V con una co¬ 
rriente sin rizo 7^ = 9000 A. El primario y el secundario del transformador se conectan en Y. Calcule 
las especificaciones de voltaje y corriente de los diodos y el transformador. 

3.9 El rectificador monofásico de la figura 3.5a tiene una carga RL. Si el voltaje pico de entrada es V m = 
170 V, la frecuencia de suministro es / = 60 Hz y la resistencia de la carga es R = 15 íl, determine 
la inductancia de carga L para limitar las armónicas de la corriente de carga al 4% del valor prome¬ 
dio 4,. 

3.10 El rectificador trifásico en estrella de la figura 3.12a tiene una carga RL. Si el voltaje pico del secun¬ 
dario por fase es V m = 170 V a 60 Hz, y la resistencia de la carga es R - 15 íl, calcule la inductancia 
de carga L para limitar las armónicas de corriente en la carga al 2% del valor promedio 7 cd . 

3.11 El voltaje de la batería en la figura 3.4a es E = 20 V, y su capacidad es 2000 Wh. La corriente pro¬ 
medio de carga debe ser / cd = 10 A. El voltaje de entrada primario es V p = 120 V, 60 Hz y el trans¬ 
formador tiene una relación de vueltas n = 2:1. Calcule: a) el ángulo 8 de conducción del diodo; 
b) la resistencia R limitadora de corriente; c) potencia P R en R\ d) el tiempo de carga h en horas; e) la 
eficiencia del rectificador y\, y f) el voltaje pico inverso, PIV, del diodo. 

3.12 El rectificador monofásico de onda completa de la figura 3.8a tiene L = 4.5 mH, R = 5íly£ = 20V. 
El voltaje de entrada es V s = 120 V a 60 Hz. a) Calcule 1) la corriente de carga en estado perma¬ 
nente 7 0 para ut = 0; 2) la corriente promedio en cada diodo i/, 3) la corriente rms en cada diodo I r , y 
4) la corriente rms de salida / rms . b) Use PSpice para graficar la corriente instantánea de salida i 0 . 
Suponga que los parámetros de diodo son IS = 2.22E - 15, BV = 1800 V. 

3.13 El rectificador trifásico de onda completa de la figura 3.13a tiene una carga de L = 2.5 mH, R = 50 íl 
y E = 20 V. El voltaje de entrada de línea a línea, es V ab - 208 V, 60 Hz. a) Determine: 1) la corriente 
de carga 7 0 en estado permanente para wt = tt/3; 2) la corriente promedio en cada diodo l d \ 3) la co¬ 
rriente rms por el diodo I n y 4) la corriente rms de salida, 7^. b) Use PSpice para graficar la corriente 
instantánea de salida i 0 . Suponga que los parámetros de diodo son IS = 2.22E — 15, BV = 1800 V. 

3.14 Un rectificador monofásico en puente se alimenta con una fuente de 120 V, 60 Hz. La resistencia de 
carga es R ~ 200 íl. a) Diseñe un filtro C de modo que el factor de rizo en el voltaje de salida sea 
menor que 5%. b) Con el valor del capacitor C de la parte a), calcule el voltaje promedio en la carga V'cd- 

3.15 Repita el problema 3.14 para el rectificador monofásico de media onda. 
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3.16 El voltaje rms de entrada al circuito de la figura 3.22a es 120 V, 60 Hz. a) Si la salida de voltaje de cd 
es V cd = 48 V a / cd = 25 A, calcule los valores de la inductancia L 0 ae / rms . b) Si / cd = 15 A y L e = 
6.5 mH, use la tabla 3.3 para calcular los valores de V^ a, p e 7^. 

3.17 El rectificador monofásico de la figura 3.15a tiene una carga resistiva R y se conecta a través de ella 
un capacitor C. La corriente promedio en la carga es 7^. Suponiendo que el tiempo de carga del capaci¬ 
tor sea despreciable en comparación con su tiempo de descarga, calcule el voltaje rms de las armónicas 
de salida V c& . 

3.18 El filtro LC de la figura 3.18c se usa para reducir el rizo del voltaje de salida en un rectificador de seis 
fases en estrella. La resistencia de la carga es R = 20 fí, la inductancia de la carga es L = 5 mH, y la 
frecuencia de la fuente es 60 Hz. Calcule los parámetros L e y C e del filtro, para que el factor de rizo 
del voltaje de salida sea 5%. 

3.19 El rectificador trifásico en puente de la figura 3.3a tiene una carga RL y se abastece con una fuente 
conectada en Y. a) Use el método de las series de Fourier para obtener ecuaciones del voltaje de salida 
i> 0 (0 y de la corriente de carga i 0 (t). b) Si el voltaje pico de fase es V m = 170 V a 60 Hz, y la resisten¬ 
cia de carga es R = 200 ft, calcule la inductancia de carga L que limite el rizo de corriente al 2% del 
valor promedio 7^. 

3.20 El rectificador monofásico de media onda de la figura 3.3a tiene un diodo de corrida libre y una co¬ 
rriente de carga promedio rizo l a . a) Trace las formas de onda de las corrientes en D 1? D m y en el pri¬ 
mario del transformador; b) exprese la corriente en el primario como serie de Fourier, y c) determine 
el FP y el HF en la entrada del rectificador. Suponga que la relación de vueltas del transformador es 
la unidad. 

3.21 El rectificador monofásico de onda completa de la figura 3.5a tiene una corriente de carga promedio 
7 a , sin rizo, a) Trace las formas de onda de las corrientes en D u D 2 y en el primario del transformador; 
b) exprese la corriente en el primario como serie de Fourier, y c) determine el FP de entrada y el HF 
en la entrada del rectificador. Suponga que la relación de vueltas del transformador es la unidad. 

3.22 El rectificador polifásico en estrella de la figura 3.12a tiene tres pulsos y entrega una corriente pro¬ 
medio sin rizo I a a la carga. El primario y el secundario del transformador están conectados en Y. Su¬ 
ponga que la relación de vueltas del transformador es la unidad, a) Trace las formas de onda de las 
corrientes en Dj, D 2 y D 3 y en el primario del transformador; b) exprese la corriente en el primario 
como serie de Fourier, y c) Calcule el FP de entrada y el HF de la corriente de entrada. 

3.23 Repita el problema 3.22, si el primario del transformador se conecta en delta y el secundario en Y. 

3.24 El rectificador polifásico en estrella de la figura 3.12a tiene seis pulsos y entrega una corriente de 
carga promedio I a sin rizo. El primario del transformador se conecta en delta, y el secundario en Y. 
Suponga que la relación de vueltas del transformador es la unidad, a) Trace las formas de onda para 
las corrientes en D x ,D 2 y D 3 , y en el primario del transformador; b) exprese la corriente en el prima¬ 
rio como serie de Fourier, y c) determine el FP de entrada y el HF de la corriente de entrada. 

3.25 El rectificador trifásico en puente de la figura 3.13a entrega una corriente de carga sin rizo I a . El pri¬ 
mario y el secundario del transformador están conectados en Y. Suponga que la relación de vueltas 
del transformador es la unidad, a) Trace las formas de onda de las corrientes en D x , D 3 , D s y la co¬ 
rriente de fase en el secundario del transformador; b) exprese la corriente de fase en el secundario 
como serie de Fourier, y c) calcule el FP de entrada y el HF de la corriente de entrada. 

3.26 Repita el problema 3.25 con el primario del transformador conectado en delta y el secundario en Y. 

3.27 Repita el problema 3.25 con el primario y el secundario del transformador conectados en delta. 
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CAPÍTULO 4 

Transistores de potencia 


Los objetivos de aprendizaje para este capítulo son los siguientes: 

• Aprender las características de un interruptor ideal 

• Aprender los distintos transistores de potencia, como BJT, MOSFET, SIT, IGBT Y COOLMOS 

• Aprender las limitaciones de los transistores como interruptores 

• Comprender las características, los requisitos de control y los modelos de transistores de potencia. 


4.1 INTRODUCCIÓN 

Los transistores de potencia tienen características controladas de encendido y apagado. Los 
transistores, que se utilizan como elementos de conmutación, se operan en la región de satura¬ 
ción, y producen una pequeña caída de voltaje en el estado de encendido. La velocidad de con¬ 
mutación de los transistores modernos es mucho mayor que la de los tiristores y se emplean 
frecuentemente en convertidores cd-cd y cd-ca, con diodos conectados en paralelo inverso para 
proporcionar flujo bidireccional de corriente. Sin embargo, sus especificaciones nominales de 
voltaje y corriente son menores que las de los tiristores, y normalmente los transistores se emplean 
en aplicaciones de baja a mediana potencia. Los transistores de potencia se pueden clasificar, de 
manera general, en cinco categorías: 

1. Transistores bipolares de unión (BJT) 

2. Transistores de efecto de campo de metal óxido semiconductor (MOSFET) 

3. Transistores de inducción estática (SIT) 

4. Transistores bipolares de compuerta aislada (IGBT) 

5. COOLMOS 

Se puede considerar a los BJT, MOSFET, SIT, IGBT o COOLMOS como interruptores 
ideales para explicar las técnicas de conversión de potencia. Un transistor se puede operar como 
un interruptor. Sin embargo, la elección entre un BJT y un MOSFET en los circuitos conver¬ 
tidores no es obvia, aunque cada uno de ellos puede sustituir a un interruptor, siempre y cuando 
sus especificaciones nominales de voltaje y corriente cumplan con los requisitos de salida del 
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convertidor. Los transistores prácticos difieren de los dispositivos ideales; tienen ciertas limita¬ 
ciones, y se restringen a algunas aplicaciones. Se deben examinar las características y especifica¬ 
ciones nominales de cada tipo para determinar su adecuación a determinada aplicación. 


TRANSISTORES BIPOLARES DE UNIÓN 

Un transistor bipolar se forma agregando una segunda región p o n a un diodo de unión pn. Con 
dos regiones n y una p , se forman dos uniones, teniéndose así un transistor NPN , como se muestra 
en la figura 4.1a. Con dos regiones p y una región n , se forma lo que se llama transistor PNP, que 
se muestra en la figura 4.1b. Las tres terminales son colector ; emisor y base. Un transistor bipolar 
tiene dos uniones: la unión colector-base (CBJ) y la unión base-emisor (BEJ) [1-5]. En la figura 
4.2 aparecen transistores NPN de varios tamaños. 

Hay dos regiones n + para el emisor del transistor NPN de la figura 4.3a, y dos regiones p + 
para el emisor del transistor PNP de la figura 4.3b. Para un transistor NPN , la capa n del lado del 
emisor es ancha, la base p es angosta, y la capa n del lado del colector es angosta y con un fuerte 
dopado. Para un transistor PNP , la capa p del lado del emisor es ancha, la base n es angosta y la 
capa p del lado del colector es angosta y con un fuerte dopado. Las corrientes de base y de colector 




j 

i 


(b) Transistor PNP 


FIGURA 4.1 

Transistores bipolares. 





FIGURA 4.2 

Transistores NPN (Cortesía de Powerex, Inc.) 
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FIGURA 4.3 

Secciones transversales de un BJT. 
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fluyen por dos trayectorias paralelas resultando en una baja resistencia colector-emisor en satu¬ 
ración RcEfENC)- 

4.2.1 Características en estado permanente 

Aunque hay tres configuraciones posibles: colector común, base común y emisor común, la con¬ 
figuración emisor común, que se ve en la figura 4.4a para un transistor NPN, es la que general¬ 
mente se utiliza en aplicaciones de conmutación. En la figura 4.4b se muestran las características 
típicas de entrada de corriente de base I B en función del voltaje base-emisor V BE- La figura 4.4c 
muestra las características típicas de salida de corriente de colector I c en función del voltaje de 
colector-emisor V CE- Para un transistor PNP , se invierten las polaridades de todas las corrientes 
y voltajes. 

Hay tres regiones de operación de un transistor: de corte, activa y de saturación. En la re¬ 
gión de corte, el transistor está abierto o apagado, la corriente de base no es suficiente para satu¬ 
rarlo, y las dos uniones están polarizadas inversamente. En la región activa, el transistor actúa 
como un amplificador, en el que la corriente de base se amplifica una ganancia determinada, y el 
voltaje colector-emisor disminuye al aumentar la corriente de base. La unión colector-base 
(CBJ) está polarizada inversamente, y la unión colector-emisor (BEJ) tiene polarización directa. 
En la región de saturación, la corriente de base es suficientemente alta como para que el voltaje 
colector-emisor sea bajo, y el transistor actúa como un interruptor. Las dos uniones (CBJ y BEJ) 
tienen polarización directa. La característica de transferencia, que es una gráfica de V CE en fun¬ 
ción de I B , se muestra en la figura 4.5. 

El modelo de un transistor NPN se ve en la figura 4.6, en operación a cd a gran señal. La 
ecuación que relaciona las corrientes es 


Ie ~ Ic + h 


( 4 . 1 ) 
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(b) Características de entrada 


i 



FIGURA 4.4 

Características de los transistores NPN. 



05 V BE(sat) 


FIGURA 4.5 

Características de transferencia. 
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La corriente de base es de hecho la de entrada, y la corriente del colector es la de salida. La rela¬ 
ción de la corriente de colector I c entre la corriente de base I B se llama ganancia de corriente en 
sentido directo, (3/ri 
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FIGURA 4.6 

Modelo de transistores NPN. 



La corriente del colector tiene dos componentes: uno debido a la corriente de base y el otro es la 
corriente de fuga de la unión CBJ. 

l c ~ $fIb + IcEO ( 4 - 3 ) 


donde I CEO es la corriente de fuga de colector a emisor, con la base con circuito abierto, y se pue¬ 
de considerar despreciable en comparación con $ F I B - 
De las ecuaciones (4.1) y (4.3), 


5 'M 1 P F) 

/c(' + * 


(4.4) 
(4.4a) 

(4.5) 


Como P/r» 1, la corriente de colector se puede expresar como 

l C ~ a F^E 

donde la constante ol f sc relaciona con p por 


es decir, 


a F 


Pf 

Pf + 1 


Pf - 


<*F 

1 — a F 


(4.6) 


(4.7) 


(4.8) 


Examinemos el circuito de la figura 4.7, donde se ve que el transistor se opera como inte¬ 
rruptor. 


, _ V B - V BC 

Ve = V CE = V cc — I C R C = V C c ~ 
VcE - V C B + V BE 


~(Vb - V BE ) 


(4.9) 


(4.10) 
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FIGURA 4.7 

Interruptor de transistor. 


es decir 

Vcb = Vce - Vbe (4.11) 

La ecuación (4.11) indica que siempre que Vce — V BE , la unión CBJ tiene una polarización in¬ 
versa, y el transistor está en la región activa. La corriente máxima de colector en la región activa 
se puede obtener igualando V CB = 0 y Vbe = Vce * es 


_ Vcc ~ Vce __ Vcc ~ Vbe 
Re Re 


(4.12) 


y el valor correspondiente de la corriente de base es 

Ibm = x 1 ( 413 ) 

PF 

Si la misma corriente de base aumenta arriba de I BM , entonces V BE aumenta, la corriente de co¬ 
lector aumenta y el Vce baja a menos de V BE . Esto continúa hasta que la unión colector-base tie¬ 
ne polarización inversa, con V BC aproximadamente de 0.4 a 0.5 V. Entonces el transistor pasa a 
la saturación. La saturación de un transistor se puede definir como el punto arriba del cual todo 
aumento en la corriente de base no aumenta en forma apreciable la corriente de colector. 

En la saturación, la corriente de colector permanece casi constante. Si el voltaje de saturación 
de colector a emisor es V CE (&xy la corriente de colector es 


Ies - 


Vcc ~ ^CF(sat) 

~~Rc 


(4.14) 


y el valor correspondiente de la corriente de base es 


Ibs — 


Ies 

Pf 


(4.15) 


En el caso normal, el circuito se diseña para que I B sea mayor que I BS . La relación de I B a I BS se 
llama factor de sobresaturación (ODF, de overdrive factor): 

ODF = (4.16) 

Ibs 
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y la relación de I cs a I B se llama P forzada: 


3 forzada = (4-17) 

l B 

La disipación total de potencia en las dos uniones es 

Pt = VbeIb + V CE I C (4.18) 

Un valor alto de ODF no puede reducir en forma apreciable el voltaje de colector a emisor. Sin 
embargo, V BE aumenta debido al incremento de la corriente de base, y el resultado es mayor disi¬ 
pación de potencia en la unión BEJ. 


Ejemplo 4.1 Determinación de los parámetros de saturación de un BJT 

El transistor bipolar de la figura 4.7 tiene un valor nominal de p F en el intervalo de 8 a 40. La resistencia de 
la carga es R c = 11 fl. El voltaje de suministro de cd es Lee = 200 V, y el voltaje de entrada al circuito de la 
base es V B = 10 V. Si Lc£(sat) = LO V y Lfl£( sa t) = 1.5 V, determinar a) el valor de R B que produzca satura¬ 
ción con un ODF de 5. b) la pf orZ ada y c ) I a disipación de potencia P T en el transistor. 

Solución 

V cc = 200 V, p mín = 8, p máx = 40, R c « 11 O, ODF = 5, V B = 10 V, F C D(sat) = LO V y F fi£(sat) = 1.5 V. De 
acuerdo con la ecuación (4.14), I cs = (200 - 1.0)/11 = 18.1 A. De acuerdo con la ecuación (4.15), I BS = 
18.1/p mín = 18/1.8 = 2.2625 A. La ecuación (4.16) define la corriente de base para un factor de sobresatu¬ 
ración de 5, 


/ B = 5 X 2.2625 = 11.3125 A 


a. La ecuación (4.9) determina el valor pedido de R B , 


Rr = 


Lfl - Vbe (sal) 10 - 1.5 
~T b = 11.3125 


= 0.7514 n 


b. De acuerdo con la ecuación (4.17), Pf or zada = 18.1/11.3125 = 1.6. 

c. La ecuación (4.18) indica que la disipación total de potencia es 


P T = 1.5 X 11.3125 + 1.0 X 18.1 = 16.97 + 18.1 = 35.07 W 


Nota: Para un ODF de 10, I B = 22.265 A y la disipación de potencia es P T = 1.5 X 22.265 
+ 18.1 = 51.5 W. Una vez que el transistor está saturado, el voltaje de colector a emisor no se 
reduce en relación con el aumento en la corriente de base. Sin embargo, la disipación de po¬ 
tencia sí aumenta. A un valor alto del ODF se puede dañar el transistor, debido a una avalan¬ 
cha de corriente causada por la temperatura. Por otro lado, si el transistor está subsaturado 
(I B < Icb)i puede funcionar en la región activa, y aumenta V CE causando mayor disipación de 
potencia. 

4.2.2 Características de conmutación 

Una unión pn con polarización directa contiene dos capacitancias en paralelo: una capacitancia 
de la capa de agotamiento y una capacitancia de difusión. Por otra parte, una unión pn con pola- 
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FIGURA 4.8 

Modelo de transitorios en BJT. 


rización inversa sólo tiene la capacitancia de agotamiento. Bajo condiciones de estado permanente, 
esas capacitancias no juegan papel alguno. Sin embargo, bajo condiciones transitorias, influyen 
sobre el comportamiento del transistor en su encendido y apagado. 

El modelo de un transistor bajo condiciones transitorias se ve en la figura 4.8, donde c c b y 
C be son las capacitancias efectivas de las uniones CBJ y BEJ, respectivamente. La transconduc¬ 
tancia g m de un BJT se define como la relación de A I c a Esas capacitancias dependen de 

los voltajes en las uniones y de la construcción física del transistor. La capacitancia C ch afecta en 
forma apreciable a la capacitancia de entrada, debido al efecto de multiplicación de Miller [6]. 
Las resistencias de colector a emisor y de base a emisor son r ce y r be , respectivamente. 

A causa de las capacitancias internas, el transistor no se enciende al instante. La figura 4.9 
ilustra las formas de onda y los tiempos de conmutación. Cuando el voltaje de entrada v B au¬ 
menta de cero a V x y la corriente de base aumenta a I Bh la corriente de colector no responde de 
inmediato. Hay un retardo, llamado tiempo de retardo t d , para que haya un flujo de corriente por 
el colector. Este retardo se requiere para cargar la capacitancia de la unión BEJ hasta el voltaje 
de polarización directa V BE (unos 0.7 V). Después de ese retardo, la corriente de colector sube 
hasta el valor I cs de estado permanente. El tiempo de subida t r depende de la constante de tiem¬ 
po determinada por la capacitancia de la unión BEJ. 

En el caso normal, la corriente de base es mayor que la necesaria para saturar al transistor. 
El resultado es que el exceso de carga debido a los portadores minoritarios se almacena en la re¬ 
gión de la base. Mientras mayor sea el ODF, más alta será la cantidad de carga adicional almace¬ 
nada en la base. Esa carga adicional, llamada carga de saturación , es proporcional al exceso de 
excitación de la corriente de base y la corriente I e correspondiente es 

Ie = h-Y = ODF • Ibs - hs = / BS (ODF - 1) (4.19) 

y la carga de saturación se determina por 


Qs = T s I e = Tj/gsíODF - 1) 


(4.20) 


donde t s se llama constante de tiempo de almacenamiento del transistor. 

Cuando el voltaje de entrada se invierte de ^ a - V 2 y la corriente de base también 
cambia a -I B2 , la corriente de colector no cambia durante un tiempo í s , llamado tiempo de alma¬ 
cenamiento. Se requiere el t s para remover la carga de saturación de la base. Como v BE todavía 
es positivo, aproximadamente sólo de 0.7 V, la corriente de base invierte su dirección debido al 
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FIGURA 4.9 

Tiempos de conmutación de transistores bipolares. 


cambio de polaridad de v B , desde V 1 hasta — V 2 . La corriente —I B2 en sentido inverso ayuda a 
descargar la base y a remover la carga extra de la base. Si no hay —I B 2 , la carga de saturación de¬ 
be removerse por completo por recombinación, y el tiempo de almacenamiento sería mayor. 

Una vez removida la carga adicional, la capacitancia de la unión BEJ se carga hasta el 
voltaje de entrada ~V 2 , y la corriente de base cae a cero. El tiempo de caída depende de la 
constante de tiempo, que está determinada por la capacitancia de la unión BEJ con polarización 
inversa. 

La figura 4.10a muestra la carga de almacenamiento extra en la base de un transistor satu¬ 
rado. Durante el apagado esta carga adicional se remueve primero en el tiempo t s , y el perfil de 
la carga cambia dea a c, como se ve en la figura 4.10b. Durante el tiempo de caída, el perfil de la 
carga baja desde el perfil c hasta que se remueven todas las cargas. 

El tiempo de encendido o tiempo de activación, í enc , es la suma del tiempo de retardo t d y 
el tiempo de subida t r : 


^enc td t r 

y el tiempo de apagado o tiempo de desactivación, í off , es la suma del tiempo de almacenamiento 
t s y el tiempo de caída tf. 


íapag t s + tf 
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(a) Almacenamiento de carga en la base (b) Perfil de carga 

durante el cierre 


FIGURA 4.10 

Almacenamiento de carga en transistores bipolares saturados. 


Ejemplo 4.2 Determinación de la pérdida por conmutación de un BJT 

En la figura 4.11 se muestran las formas de onda del transistor interruptor de la figura 4.7. Los parámetros 
son V cc = 250 V, V fi£(sat) = 3 V, I B = 8 A, V C5(sat) = 2 V, I cs = 100 A, t d = 0.5 |xs, t r 1 |is, t 5 = 5 |¿s, t f = 3 p,s y 
f s = 10 kHz. El ciclo de trabajo es k = 50%. La corriente de fuga de colector a emisor es Iqeo = 3 mA. 
Determinar la disipación de potencia debida a la corriente del colector a) durante el encendido r enc = t d + t r \ 
b) durante el periodo de conducción t n ; c) durante el apagado r apag = t s + tf d) durante el tiempo desactivado 
t 0 , y e) las pérdidas de potencia totales promedio P T . f) Trazar la gráfica de la potencia instantánea P c (t) 
debida a la corriente de colector. 

Solución 

T = 1 lf 5 = 100 p,s, k - 0.5, kT = t d + t r + t n = 50 |xs, t n - 50 — 0.5 - 1 = 48.5 jxs, (1 - k)T = t s + t f + t Q — 
50 |xs y t 0 = 50 - 5 - 3 = 42 p,s. 

a. Durante el tiempo de demora, 0 < t < t d : 

*c( 0 = IcEO 

v ce( 0 = Vcc 

La potencia instantánea debida a la corriente de colector es 
Pc(t) - Íc v CE = IcEoVce 

= 3 X 10 -3 x 250 = 0.75 W 

La disipación promedio de potencia durante el tiempo de demora es 

Pd - Y J 0 = lcEoVcc t dfs (4 21 ) 

= 3 X 10 -3 x 250 X 0.5 X 10" 6 X 10 X 10 3 = 3.75 mW 
Durante el tiempo de subida, 0 < í < r r : 

«o - ’-f • 

*r 

v Ce( 0 = Vcc + (VcE(sat) - Vcc)~ 










www.elsolucionario.org 


132 Capítulo 4 Transistores de potencia 



FIGURA 4.11 

Formas de onda de un transistor interruptor. 


Pc(t) — íc v CE — les 


t r L 


Vcc + (VcE( sat) “ Voc) 


tr J 


(4.22) 


La potencia P c (t) es máxima cuando t = t m , donde 

trVcC 


/ = 


2[Vcc “ Vc£ (sat)] 

250 


= 1 x 


2(250 - 2) 


= 0.504 (jls 


(4.23) 


y la ecuación (4.22) determina la potencia pico 


Vicie 


p _ CC 1 CS 

p 4 [Vcc - ^CE(sat)] 


= 250 2 X 


100 


4(250 - 2) 


(4.24) 


= 6300 W 
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= 10 x 10 3 x 100 x 1 x 10 -6 


VCE( sat) ~ Vc£ 

3 

250 2 - 250' 

—— +- 


42.33 W 


La pérdida, total de potencia durante el encendido es 
^enc = P d "I" 

= 0.00375 + 42.33 = 42.33 W 

b. Periodo de conducción, 0 < t < t n : 

4(0 = Ies 

v Ce(0 = VcE( sat) 

Pc(t) = Í c v CE - ^C£(sat)^C5 

= 2 X 100 = 200 W 
Pn — Y j Q Pc(t)dt = VcE^IcSÍnfs 

= 2 x 100 x 48.5 X 10 -6 x 10 X 10 3 = 97 W 

c. Periodo de almacenamiento, 0 < t < t s : 

4(0 = Ies 

v Ce( 0 = VcE( sat) 

Pc(t) = Íc v CE = VcE(sat)IcS 

= 2 X 100 = 200 W 

~ T Jo = VcE(sat)Icstsfs 

= 2 X 100 X 5 X 10~ 6 X 10 X 10 3 = 10 W 


El tiempo de caída, 0 < t < / s : 


4(0 - Ies 


K> 


sin tener en cuenta a I CEO 


■ ce 

v ce{i) =- t, sin tener en cuenta a I cf. o 


Pc(‘) - ‘c v CE ~ VcC^CS 


[( 

i - i-V-l 

Lv 



(4.25) 


(4.26) 


(4.27) 


(4.28) 


(4.29) 


Esta disipación de potencia durante el tiempo de caída es máxima cuando t = tfl 2 = 1.5 |j.s, y la 
potencia pico se calcula con la ecuación (4.29), 
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-W* 


(t)dt = 


Vcclcstffs 


250 x 100 x 3 x 10 -6 x 10 x 10 3 


= 125 W 


(4.31) 


La disipación de potencia durante el apagado es 

^apag — Ps Pf ~~ ^Csfs(^s^CE( sat) ^ ^ ^ 

= 10 + 125 = 135 W 

d. Periodo desactivado, 0 < t < t 0 : 

*c(0 = IcEO 

v ce( t) = y ce 

Pc(t) = h v CE - ^CEoVcC 

= 3 x 10" 3 X 250 = 0.75 W 

^0 = Y j Q Pc(t)dt = IcEOyCCtofs 

= 3 x 10" 3 x 250 x 42 x 10 -6 x 10 x 10 3 = 0.315 W 

e. La disipación total de potencia en el transistor, debida a la corriente de colector, es 

PT ~ Pene + Pn + ^apag Po 

= 42.33 4- 97 + 135 + 0.315 = 274.65 W 

f. La gráfica de la potencia instantánea se ve en la figura 4.12. 


(4.32) 


(4.33) 


(4.34) 



FIGURA 4.12 

Gráfica de la potencia instantánea para el ejemplo 4.2. 
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Ejemplo 4.3 Determinación de la pérdida por activación de la base de un BJT 

Para los parámetros del ejemplo 4.2, calcular la disipación promedio de potencia debida a la corriente de base. 

Solución 

V BE(sat) = 3 V, /# = 8 A, T = l/f s = 100 |xs, k = 0.5, kT = 50 |as, t d = 0.5 jas, t r = 1 ps, 

= 50 - 1.5 = 48.5 |xs, t s = 5 |as, í/ = 3 jas, f enc = t d + t r = 1.5 |as, y f apag = + t f = 

5 + 3 = 8 |as. 

Durante el periodo 0 < t < (r enc + t n ): 

4(0 = hs 

V BE( 0 = VtfE(sat) 

La potencia instantánea debida a la corriente de base es 

0>( 0 = 4 V E£ = ^£5^SS(sat) 

= 8 X 3 = 24 W 

Durante el periodo 0 <r<r 0 = (T - / enc — t n — t s - tf): P b (t) = 0. La disipación promedio de potencia es 

R B ~ I BsV BE(sat)(t ene + 4 4 s 

, , (4.35) 

= 8 X 3 X (1.5 + 48.5 + 5 + 3) X 10" 6 X 10 X 10 3 = 13.92 W 


4.2.3 Límites de conmutación 

Segunda avalancha (SB, de second breakdown). La segunda avalancha o avalancha se¬ 
cundaria, que es un fenómeno destructivo, se debe al flujo de corriente por una pequeña porción 
de la base, que produce puntos calientes localizados. Si la energía de esos puntos calientes es su¬ 
ficiente, el calentamiento localizado excesivo puede dañar al transistor. Así, la avalancha secun¬ 
daria se debe a una avalancha térmica localizado debido a altas concentraciones de corriente. La 
concentración de corriente se puede deber a defectos en la estructura del transistor. La SB se 
presenta con ciertas combinaciones de voltaje, corriente y tiempo. Debido a que interviene el 
tiempo, la avalancha secundaria es básicamente un fenómeno dependiente de la energía. 

Área de operación segura en polarización directa (FBSOA, de forward-biased safe opera- 
ting area). Durante las condiciones de activación y de estado activo, la temperatura promedio de 
la unión y la segunda avalancha limitan la capacidad de manejo de potencia de un transistor. Los 
fabricantes suelen proporcionar las curvas FBSOA bajo condiciones especificadas de prueba. 
FBSOA indica los límites de í c -Vce del transistor; para que la operación del transistor sea fiable, 
no debe estar sujeta a mayor disipación de potencia que la que indique la curva FBSOA. 

Área de operación segura en polarización inversa (RBSOA, de reverse-biased safe operating 
area). Durante el tiempo de apagado, el transistor debe sostener una gran corriente y un alto 
voltaje, en la mayor parte de los casos con polarización inversa de base a emisor. El voltaje 
de colector a emisor debe mantenerse en un nivel seguro, a un valor especificado de corriente de 
colector, o menos. Los fabricantes proporcionan, como RBSOA, los límites de Ic-Vce durante el 
apagado con polarización inversa. 

Pérdida de disipación de potencia. En la figura 4.13 se ve el circuito térmico equivalente. 
Si la pérdida de disipación de potencia total promedio es P T , la temperatura del encapsulado es 

T c -Tj — P t Rjc 
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La temperatura del disipador de calor es 


La temperatura ambiente es 


Circuito equivalente térmico de un transistor. 


FIGURA 4.13 
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Ts - T c - P r^cs 




Ta ~ Ts — PtPsa 


y 


Tj ~ T A - Pt(Pjc + Pcs + Psa) 


(4.36) 


siendo R JC = resistencia térmica de la unión al encapsulado, °C/W; 

R C s = resistencia térmica de el encapsulado al disipador, °C/W; 

R S a = resistencia térmica del disipador al ambiente, °C/W. 

La disipación máxima de potencia P T se suele especificar a T c = 25 °C. Si la temperatura 
ambiente aumenta a T Á = 7V( máx ) = 150 °C, el transistor no puede disipar potencia (disipa cero 
potencia). Por otra parte, si la temperatura de la unión es T c = 0 °C, el dispositivo puede disipar 
la potencia máxima, lo cual no es práctico. En consecuencia, se deben tener en cuenta la tempe¬ 
ratura ambiente y las resistencias térmicas al interpretar las especificaciones de los dispositivos. 
Los fabricantes muestran las curvas de pérdida de disipación para la pérdida térmica y para la 
pérdida por segunda avalancha. 

Voltajes de ruptura. Un voltaje de ruptura , o voltaje disruptivo se define como el voltaje 
absoluto máximo entre dos terminales, con la tercera terminal abierta, en corto o polarizada en 
forma directa o inversa. Un voltaje de ruptura permanece relativamente constante donde la co¬ 
rriente aumenta con rapidez. Los fabricantes mencionan los siguientes voltajes de ruptura: 

V EBO : el voltaje máximo entre la terminal del emisor y la de la base, con la terminal del co¬ 
lector en circuito abierto. 

Vcev° Vcex- el voltaje máximo entre la terminal del colector y la terminal del emisor a un 
voltaje negativo especificado, aplicado entre la base y el emisor. 

^C£0(sus) : el voltaje máximo de sostén entre la terminal del colector y la terminal del emi¬ 
sor, con la base en circuito abierto. Este valor se especifica con la corriente y el voltaje má¬ 
ximos de colector, que aparecen en forma simultánea a través del dispositivo y con un 
valor especificado de inductancia de carga. 

Examinemos el circuito de la figura 4.14a. Cuando el interruptor SW está cerrado, la co¬ 
rriente de colector aumenta y, después de un estado transitorio, la corriente de colector en esta¬ 
do permanente es I cs = (Vcc ~ ^CE(sat))^c- P ara una carga inductiva, la recta de carga sería la 
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(a) Circuito de prueba (b) Líneas de carga 

FIGURA 4.14 

Rectas de carga para encendido y apagado. 


trayectoria ABC de la figura 4.14b. Si se abre el interruptor para remover la corriente de base, la 
corriente de colector comienza a caer y se induce un voltaje L(di/dt) a través del inductor, que se 
opone a la reducción de corriente. El transistor se sujeta a un voltaje transitorio. Si este voltaje 
llega al valor del voltaje de sostén, el voltaje de colector permanece aproximadamente constante y 
la corriente de colector decrece. Después de un tiempo corto, el transistor está en estado desac¬ 
tivado, y la línea de apagado se indica en la figura 4.14b con la trayectoria CDA. 


Ejemplo 4.4 Determinación de la temperatura del encapsulado de un BJT 

La temperatura máxima de unión de un transistor es Tj = 150 °C, y la temperatura ambiente es T A = 25 °C. 
Si las impedancias térmicas son R JC = 0.4 °CAV, R cs = 0.1 °CAV y Rsa = 0.5 °CAV, calcular a) la disipación 
máxima de potencia, y b) la temperatura de el encapsulado. 

Solución 


a . Tj T A — P j{Rjc Res Rsa ) — PtRjai Rja — 0.4 4 - 0.1 + 0.5 — 1.0 y 150 25 — 1.0 P j •, de 

donde la potencia disipada máxima es P T = 125 W. 

b. T c = Tj - P t Rj C = 150 - 125 X 0.4 = 100°C. 


4.3 MOSFET DE POTENCIA 

Un BJT es un dispositivo controlado por corriente, y requiere corriente de base para que pase 
corriente en el colector. Como la corriente de colector es independiente de la corriente de entra¬ 
da (o de base), la ganancia de corriente depende de la temperatura de la unión. 

Un MOSFET de potencia es un dispositivo controlado por voltaje, y sólo requiere una 
pequeña corriente de entrada. La velocidad de conmutación es muy alta, y los tiempos de conmu¬ 
tación son del orden de nanosegundos. Los MOSFET de potencia están encontrando aplicacio¬ 
nes cada vez más numerosas en convertidores de baja potencia y alta frecuencia. Los MOSFET 
no tienen los problemas de fenómenos de segunda avalancha, como los BJT. Sin embargo, los 
MOSFET tienen los problemas de descarga electrostática y requieren cuidados especiales en su 
manejo. Además, es relativamente difícil protegerlos en condiciones de falla por cortocircuito. 


















www.elsolucionario.org 


138 Capítulo 4 Transistores de potencia 




Basic structure Símbolo 

(b) MOSFET tipo decremental canal p 


FIGURA 4.15 

MOSFET tipo decremental. 


Los dos tipos de MOSFET son 1) MOSFET decrementales y 2) MOSFET increméntales 
[6-8]. Un MOSFET de tipo decremental con canal n se forma sobre un substrato de silicio tipop, 
como se ve en la figura 4.15a, con dos regiones de silicio n + muy dopado, para formar conexio¬ 
nes de baja resistencia. La compuerta está aislada del canal por una capa muy delgada de óxido. 
Las tres terminales son compuerta , drenaje y fuente. En el caso normal, el substrato se conecta a 
la fuente. El voltaje de compuerta a fuente es V GS , y puede ser positivo o negativo. Si V GS es ne¬ 
gativo, algunos de los electrones en el área del canal n son repelidos, y se crea una región de ago¬ 
tamiento abajo de la capa de óxido, dando como resultado un canal efectivo más angosto y una 
alta resistencia del drenaje a la fuente R DS . Si se hace que V GS sea suficientemente negativo, el 
canal se decrementa hasta desaparecer, “se agota”, por completo y presenta un valor muy alto de 
R D s , y no pasa corriente del drenaje a la fuente: I DS = 0. El valor de V GS , cuando eso sucede, se 
llama voltaje de estrechamiento V P . Por otra parte, si V GS se hace positivo, el canal se incrementa 
haciéndose más ancho y aumenta I DS , debido a la reducción de R DS . Con un MOSFET de tipo de¬ 
cremental de canal «, se invierten las polaridades de V DS , I DS y V GS , como se ve en la figura 4.15b. 

Un MOSFET de canal n de tipo incremental no tiene canal físico, como se ve en la figura 
4.16a. Si V GS es positivo, un voltaje inducido atrae a los electrones del substrato p y los acumula 
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FIGURA 4.16 

MOSFET tipo incremental. 

en la superficie, bajo la capa de óxido. Si V GS es mayor o igual a un valor llamado voltaje umbral 
o voltaje de entrada , V T , se acumula una cantidad suficiente de electrones para formar un canal n 
virtual, y la corriente circula del drenaje a la fuente. Se invierten las polaridades de V DS , los y 
V GS en un MOSFET de tipo incremental de canal p , como se ve en la figura 4.16b. En la figura 
4.17 se muestran MOSFET de potencia de diversos tamaños. 

Ya que un MOSFET de decremental permanece activo con cero voltaje de compuerta, 
mientras que un MOSFET de tipo incremental permanece apagado con cero voltaje de com¬ 
puerta, en general los MOSFET de tipo incremental se usan como dispositivos de conmutación 
en la electrónica de potencia. En la figura 4.18a se ve un corte transversal de un MOSFET de po¬ 
tencia, llamado MOSFET vertical (V). 

Cuando la compuerta tiene un voltaje lo bastante positivo con respecto a la fuente, el efecto 
de su campo eléctrico atrae los electrones de la capa n + hacia la capa p. Con esto se forma un canal 
vecino a la compuerta, el cual a su vez permite el flujo de la corriente del drenaje a la fuente. Hay 
una capa de dieléctrico de óxido de silicio (SiO) entre el metal de la compuerta y la unión n + y 
p. El MOSFET está muy dopado en el lado del drenaje, para formar un acoplamiento abajo de 
la capa de desplazamiento n. Este acoplamiento evita que la capa de decremental llegue al metal. 
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FIGURA 4.17 

MOSFET de potencia. (Cortesía 
de International Rectifier.) 



distribuye el esfuerzo dieléctrico (esfuerzo por el voltaje) a través de la capa n y también reduce la 
caída de voltaje en sentido directo durante la conducción. También, la capa de acoplamiento hace 
que sea un dispositivo asimétrico, con una capacidad bastante baja de voltaje en sentido inverso. 

Los MOSFET requieren poca energía de compuerta, y tienen una velocidad muy grande 
de conmutación, y bajas pérdidas por conmutación. La resistencia de entrada es muy alta, de 10 9 
a 10 11 ÍL Sin embargo, la desventaja de los MOSFET es su alta resistencia en sentido directo en 
estado activo, como se ve en la figura 4.18b, y por consiguiente grandes pérdidas en estado activo; 
eso los hace menos atractivos como dispositivos de potencia, aunque son excelentes como dispo¬ 
sitivos amplificadores de compuerta para tiristores (véase el capítulo 7). 


Fuente 
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Compuerta 
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(a) Corte de un MOSFET V 


>D 
Drenaje 

(b) Resistencias en serie de MOSFET V en estado activado 


FIGURA 4.18 

Cortes de MOSFET. [Ref. 10, G. Deboy.] 
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4.3.1 Características en estado permanente 

Los MOSFET son dispositivos controlados por voltaje y tienen una impedancia de entrada muy 
alta. La compuerta toma una corriente de fuga muy pequeña, del orden de los nanoamperes. La 
ganancia de corriente, que es la relación entre la corriente de drenaje I D y la corriente de com¬ 
puerta I G suele ser del orden de 10 9 . Sin embargo, la ganancia de corriente no es un parámetro 
importante. La transconductancia , que es la relación de la corriente de drenaje al voltaje de com¬ 
puerta, define a las características de transferencia, y es un parámetro muy importante. 

En la figura 4.19 se muestran las características de transferencia de MOSFET de canal n y 
de canal p. La figura 4.20 muestra las características de salida de un MOSFET de canal n incre- 
mental. Hay tres regiones de operación: 1) la región de corte, donde V GS V T \ 2) la región de es¬ 
trechamiento o saturación, donde V DS = V GS - V T , y 3) la región lineal, donde V DS < V GS - V T . 
La región de estrechamiento se presenta en V DS = V GS — V T . En la región lineal, la corriente de 
drenaje l D varía en proporción con el voltaje de drenaje a fuente, V DS . Debido a la gran corriente 
de drenaje y al bajo voltaje de drenaje, los MOSFET se operan en la región lineal, para las accio¬ 
nes de conmutación. En la región de saturación la corriente de drenaje permanece casi constante 
para cualquier aumento en el valor de F D5 , y en esta región se usan los transistores para am¬ 
plificar voltaje. Se debe notar que la saturación tiene el significado opuesto al de los transistores 
bipolares. 

El modelo de estado permanente, igual para los MOSFET tipo decremental y tipo incre¬ 
menta!, se ve en la figura 4.21. La transconductancia g m se define como 


§m 


A/p 

AK G5 


V £>5=constante 


(4.37) 




FIGURA 4.19 

Características de transferencia de los MOSFET. 
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FIGURA 4.20 

Características de salida de un 
MOSFET tipo incremental. 



La resistencia de salida, r Q = R DS , se define como 


Rds ~ 


A Vos 
A/ d 


(4.38) 


y en el caso normal es muy alta en la región de estrechamiento, del orden de los megaohms, y en 
la región lineal es muy pequeña, normalmente del orden de los miliohms. 

Para los MOSFET de tipo de decremental, el voltaje de compuerta (o de entrada) podría 
ser positivo o negativo. Sin embargo, los MOSFET de tipo de incremental responden sólo a un 
voltaje de compuerta positivo. En general, los MOSFET de potencia son del tipo de incremental. 
Sin embargo, los de tipo decremental tendrían ventajas y simplifican el diseño lógico en algunas 
aplicaciones que requieren alguna forma de interruptor de lógica compatible para cd o ca que 
permaneciera cerrado cuando la fuente de potencia falla y V GS se vuelve cero. Ya no se describi¬ 
rán más las características de los MOSFET de tipo de decremental. 


4.3.2 Características de conmutación 

Si no tiene señal de compuerta, un MOSFET de tipo incremental se puede considerar como dos 
diodos conectados espalda con espalda, o como un transistor NPN. La estructura de la compuerta 



R! G 


+o-WvA*—|- 
V G Vo, 


' Ds 


(a) Diagrama de circuito 


+ 



FIGURA 4.21 

Modelo de interrupción de estado estable para MOSFET. 
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FIGURA 4.22 

Modelo de efectos parásitos de MOSFET de incremental. 
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FIGURA 4.23 


Modelo de conmutación para el MOSFET. 



FIGURA 4.24 

Formas de onda y tiempos de conmutación. 


tiene las capacitancias parásitas C gs respecto a la fuente y C gd respecto al drenaje. El transistor 
npn tiene una unión con polarización inversa, del drenaje a la fuente, y forma una capacitancia 
Cfc. La figura 4.22a muestra el circuito equivalente de un transistor bipolar parásito en paralelo 
con un MOSFET. La región de base a emisor de un transistor NPN se pone en corto en el dado del 
microcircuito, al metalizar la terminal de la fuente y la resistencia de la base al emisor, debido a 
que la resistencia R bc del material de las regiones n y p es pequeña. Por consiguiente, se puede 
considerar que un MOSFET tiene un diodo interno, y el circuito equivalente se ve en la figura 
4.22b. Las capacitancias parásitas dependen de sus voltajes respectivos. 

El modelo de conmutación de los MOSFET se ve en la figura 4.23. Las formas de onda 
y los tiempos típicos de conmutación se ven en la figura 4.24. El retardo de encendido t d ( enc > es 















































www.elsolucionario.org 


144 Capítulo 4 Transistores de potencia 

el tiempo necesario para cargar la capacitancia de entrada hasta el valor del voltaje umbral. 
El tiempo de subida t r es el tiempo de carga de la compuerta, desde el nivel de umbral hasta el 
voltaje total de compuerta V GSP , que se requiere para activar al transistor hasta la región lineal. 
El tiempo de retardo de apagado í¿( apag ) es el necesario para que la capacitancia de entrada se 
descargue desde el voltaje de sobresaturación V x hasta la región de estrechamiento. El voltaje 
V GS debe disminuir en forma apreciable antes de que V DS comience a subir. El tiempo de caída tj 
es el necesario para que la capacitancia de entrada se descargue desde la región de estrecha¬ 
miento hasta el voltaje de umbral. Si V GS < V T , el transistor se desactiva. 


4.4 COOLMOS 


El COOLMOS [9-11], que es una nueva tecnología de MOSFET de potencia para alto voltaje, 
implementa una estructura de compensación en la región vertical de desplazamiento de un 
MOSFET, para mejorar la resistencia en estado activo. Para un mismo.encapsulado, tiene menor 
resistencia en estado activo en comparación con la de otros MOSFET. Las pérdidas de conduc¬ 
ción son cinco veces menores, cuando menos, en comparación con las de la tecnología MOSFET 
convencional. El COOLMOS es capaz de manejar de dos a tres veces más potencia de salida que 
la de un MOSFET convencional en el mismo encapsulado. El área activa de microcircuito de un 
COOLMOS es unas cinco veces menor que la de un MOSFET normal. 

La figura 4.25 muestra el corte transversal de un COOLMOS. En el dispositivo se aumen¬ 
ta el dopado de la capa conductora de corriente, dopado n, aproximadamente en un orden de 
magnitud, sin alterar la capacidad de bloqueo del dispositivo. Un voltaje alto V BR de bloqueo del 
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FIGURA 4.25 

Corte transversal de un COOLMOS. 
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transistor requiere una capa epitaxial relativamente gruesa y poco dopada, que conduce a la co¬ 
nocida ley [12] que relaciona a la resistencia de drenaje a fuente con V BR como sigue: 

Roicnc) = V k B ' R (4.39) 

en la que k c es una constante entre 2.4 y 2.6. 

Esta limitación se supera agregando columnas de tipo de dopado contrario, que se im- 
plementan en la región de corrimiento en tal forma que la integral de dopado a lo largo de una 
perpendicular al flujo de corriente permanece menor que la carga de ruptura específica del ma¬ 
terial, que para el silicio es de unos 2 — 10 12 cm“ 2 . En este concepto se requiere una compen¬ 
sación de la carga adicional en la región n mediante regiones adyacentes con dopado p. Esas 
cargas crean un campo eléctrico lateral que no contribuye al perfil vertical del campo. En otras 
palabras, la concentración de dopado se integra a lo largo de una perpendicular a la interfase 
entre las regiones py n. 

Los portadores mayoritarios sólo proporcionan la conductividad eléctrica. Como no hay 
contribución de corriente bipolar, las pérdidas de conmutación son iguales a las de los MOSFET 
convencionales. Se aumenta el dopado de la capa que sostiene el voltaje más o menos en un or¬ 
den de magnitud; se insertan bandas verticales p adicionales en la estructura, para compensar el 
exceso de carga n que conduce la corriente. El campo eléctrico en el interior de la estructura 
está fijado por la carga neta de las dos columnas con dopados opuestos. De este modo se puede 
obtener una distribución casi horizontal del campo, si ambas regiones se compensan entre sí en 
forma perfecta. La fabricación de pares de regiones adyacentes dopadas con p y con n con una 
carga neta prácticamente de cero requiere una manufactura de precisión. Todo desequilibrio 
de carga influye sobre el voltaje de bloqueo del dispositivo. Para mayores voltajes de bloqueo 
sólo se tiene que aumentar la profundidad de las columnas sin necesidad de alterar el dopado. 
Esto conduce a una relación lineal [10] entre el voltaje de bloqueo y la resistencia en estado ac¬ 
tivo, como se ve en la figura 4.26. Esta resistencia es 70 mil, para un COOLMOS de 600 V, 47 A. 
El COOLMOS tiene una característica v-i lineal con un bajo voltaje de umbral. 

Los dispositivos COOLMOS se pueden usar en aplicaciones hasta límites de potencia 
de 2 kVA, como los suministros de corriente para estaciones de trabajo y servidor, fuentes inin- 
terrumpibles de energía (UPS), convertidores de alto voltaje para sistemas de microondas y mé¬ 
dicos, hornos de inducción y equipo de soldadura. Estos dispositivos pueden reemplazar a los 
MOSFET convencionales de potencia en todas las aplicaciones, en la mayor parte de los casos sin 
adaptación alguna de circuito. A frecuencias de conmutación mayores de 100 kHz, los dispositivos 
COOLMOS ofrecen una mejor capacidad de manejo de corriente, como por ejemplo un área 
mínima requerida de microcircuito para determinada corriente. Tienen la ventaja de tener un 
diodo inverso intrínseco. Toda oscilación parásita que pudiera causar disparos negativos del vol¬ 
taje entre drenaje y fuente se fija a un valor definido por el diodo. 


SIT 

Un SIT es un dispositivo para alta potencia y alta frecuencia. Desde la invención de los disposi¬ 
tivos estáticos de inducción, por J. Nishizawa [17] en Japón, la cantidad de dispositivos en esta fa¬ 
milia está creciendo [19]. En esencia, es la versión del tubo triodo al vacío, pero en estado sólido. 
En la figura 4.27 se ve el corte transversal de la estructura de silicio de un SIT [15], así como su 
símbolo. Es un dispositivo de estructura vertical con multicanales cortos. Así, no está sujeto a li¬ 
mitaciones de área, y es adecuado para funcionamiento de alta velocidad con alta potencia. Los 
electrodos de compuerta están enterrados dentro de las capas, epitaxiales, n de drenaje y fuente. 
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Voltaje de ruptura V (BR)DSS [V] 


FIGURA 4.26 

Relación lineal entre el voltaje de bloqueo y la resistencia en estado de encendido.. [Ref. 10, G. Deboy] 


Fuente 
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(b) Símbolo 


FIGURA 4.27 

Corte transversal y símbolo de los SIT. 
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FIGURA 4.28 

Características de los SIT. [Ref. 18,19.] 


Un SIT es idéntico a un JFET, excepto por la construcción vertical y de compuerta enterrada, que 
produce una menor resistencia de canal y causa menor caída de voltaje. Un SIT tiene corta longi¬ 
tud de canal, baja resistencia de compuerta en serie, baja capacitancia entre compuerta y fuente y 
pequeña resistencia térmica. Tiene bajo ruido, baja distorsión y capacidad de alta potencia en audio¬ 
frecuencia. Los tiempos de encendido y apagado son muy pequeños, en forma típica de 0.25 |xs. 

La caída en estado activo, encendido, es alta, en el caso normal de 90 V para un dispositivo 
de 180 A, y de 18 V para uno de 18 A. Un SIT, en el caso normal, es un dispositivo encendido, y 
un voltaje negativo de compuerta lo mantiene apagado. La característica de normalmente cerra¬ 
do y la alta caída en estado activo limitan sus aplicaciones en conversiones generales de poten¬ 
cia. Las curvas características típicas de los SIT se ven en la figura 4.28 [18]. Una barrera de 
potencial inducida electrostáticamente controla la corriente en dispositivos estáticos de induc¬ 
ción. Los SIT pueden operar con potencias de 100 KVA a 100 kHz, o de 10 VA a 10 GHz. La es¬ 
pecificación de corriente de los SIT puede llegar hasta a 1200 V, 300 A, y la velocidad de 
conmutación puede ser hasta de 100 kHz. Es más adecuado para aplicaciones de alta potencia y 
alta frecuencia (por ejemplo, amplificadores de audio, VHF/UHF y microondas). 


IGBT 

En un IGBT se combinan las ventajas de los BJT y de los MOSFET. Un IGBT tiene alta impedan- 
cia de entrada, como los MOSFET, y pocas pérdidas por conducción en estado activo, como los 
BJT. Sin embargo, no tiene problema de segunda avalancha, como los BJT. Por el diseño y la es¬ 
tructura del microcircuito , se controla la resistencia equivalente de drenaje a fuente, R DS , para 
que se comporte como la de un BJT [13-14]. 
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Colector 



(a) Corte transversal 



(b) Circuito 
equivalente 


(c) Circuito 
simplificado 


FIGURA 4.29 

Corte transversal y circuito equivalente de los IGBT. 

En la figura 4.29a se muestra la sección transversal de la estructura de silicio de un IGBT, que 
es idéntica a la de un MOSFET, a excepción del substrato p + . Sin embargo, el rendimiento de un 
IGBT se parece más al de un BJT que al de un MOSFET. Esto se debe al substrato causante de 
la inyección de portadores minoritarios en la región n. El circuito equivalente se muestra en la 
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figura 4.29b, que se puede simplificar al de la figura 4.29c. Un IGBT se hace con cuatro capas alter¬ 
nas PNPN, y puede tener retención como un tiristor, cuando se cumple la condición necesaria: 
( a npn -I- oL pnp ) > l.La capa de acoplamiento rP y la ancha base epitaxial reducen la ganancia de la 
terminal NPN por diseño interno, y con ello evitan la retención. Los IGBT tienen dos estructuras: 
de perforación (PT, de punch-through) y de no perforación (NPT, de non punch-through). En la es¬ 
tructura IGBT PT, el tiempo de conmutación se reduce usando una capa de acoplamiento n muy 
dopada, en la región de corrimiento cerca del colector. En la estructura NPT los portadores tienen 
una vida mayor que en una estructura PT, lo que causa modulación de conductividad de la región 
de corrimiento y reduce la caída de voltaje en estado de encendido. Un IGBT es un dispositivo 
controlado por voltaje, parecido a un MOSFET de potencia. Como en un MOSFET, para el encen¬ 
dido se hace positiva la compuerta con respecto al emisor, los portadores n son atraídos al canal p 
cerca de la región de la compuerta; esto produce una polarización en directa de la base del transis¬ 
tor npn , que con ello se enciende. Un IGBT sólo se enciende aplicándole un voltaje de compuerta 
positivo, para que los portadores n formen el canal, y se apaga eliminando el voltaje de compuer¬ 
ta, para que el canal desaparezca. Requiere un circuito de control muy simple. Tiene menores pér¬ 
didas de conmutación y de conducción, y al mismo tiempo comparte muchas de las propiedades 
adecuadas de los MOSFET de potencia, como la facilidad de excitación de compuerta, corriente 
pico, buenas características y robustez. En forma inherente, un IGBT es más rápido que un BJT. 
Sin embargo, la velocidad de conmutación de los IGBT es menor que la de los MOSFET. 

En la figura 4.30 se ven el símbolo y el circuito de un IGBT interruptor. Las tres termina¬ 
les son compuerta, colector y emisor, en lugar de compuerta, drenaje y fuente de un MOSFET. 



FIGURA 4.30 

Símbolo y circuito de un IGBT. 



FIGURA 4.31 

Características típicas de salida y de transferencia de los IGBT. 
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Las curvas características de salida típicas, de i c en función de se ven en la figura 4.31a para 
diversos voltajes Vqe de compuerta a emisor. La característica típica de transferencia de i c en 
función de V GE se ve en la figura 4.31b. Los parámetros y sus símbolos se parecen a los de los 
MOSFET, excepto que se cambian los subíndices para fuente y drenaje, a emisor y colector, en 
forma respectiva. La especificación de corriente de un solo IGBT puede llegar hasta 1200 V, 400 
A, y la frecuencia de conmutación puede ser hasta de 20 kHz. Los IGBT están encontrando 
aplicaciones crecientes en potencias intermedias, como por ejemplo propulsores de motor de cd 
y de ca, fuentes de corriente, relevadores de estado sólido y contactores. 

A medida que los límites superiores de las especificaciones de IGBT disponibles en el co¬ 
mercio aumentan (por ejemplo, hasta 6500 V y 2400 A), están encontrando aplicaciones donde 
se usan los BJT y los MOSFET convencionales principalmente como interruptores, y los están 
sustituyendo. 

4.7 OPERACIÓN EN SERIE Y EN PARALELO 

Los transistores pueden funcionar en serie, para aumentar su capacidad de manejo de voltaje. Es 
muy importante que los transistores conectados en serie se enciendan y apaguen en forma simultá¬ 
nea. De no ser así, el dispositivo más lento en el encendido, y el más rápido en el apagado, pueden 
quedar sujetos al voltaje total del circuito de colector a emisor (o de drenaje a fuente), y ese dis¬ 
positivo en particular se puede destruir por el alto voltaje. Los dispositivos deben estar pareados, 
igualados, en ganancia, transconductancia, voltaje de umbral, voltaje en estado activo, tiempo de en¬ 
cendido y tiempo de apagado. Hasta las características de la excitación de la compuerta o de la base 
deben ser idénticas. Se podrían usar redes de voltaje compartido, parecidas a las de los diodos. 

Los transistores se conectan en paralelo si un dispositivo no puede manejar la demanda de 
corriente de la carga. Para compartir corrientes iguales, los transistores deben estar pareados en 
ganancia, transconductancia, voltaje de saturación, tiempo de encendido y tiempo de apagado. 
En la práctica no siempre es posible cumplir con estos requisitos. Se puede obtener una partición 
razonable de corriente (45 a 55% con dos transistores) conectando resistores en serie con las ter¬ 
minales de emisor (o de fuente), como se ve en la figura 4.32. 

Los resistores de la figura 4.32 ayudan a compartir la corriente bajo condiciones de estado 
permanente. Bajo condiciones dinámicas, eso se puede lograr conectando inductores acoplados co¬ 
mo se ve en la figura 4.33. Si aumenta la corriente que pasa por Q h la L(di/dt) aumenta a través de 
L h y se induce un voltaje correspondiente de polaridad opuesta a través del inductor L 2 . El resulta¬ 
do es una trayectoria de baja impedancia, y la corriente se desplaza a Q 2 . Los inductores generarían 
picos de voltaje, y pueden ser costosos y voluminosos, en especial si las corrientes son grandes. 

Los BJT tienen un coeficiente negativo de temperatura. Cuando comparten la corriente, si 
un BJT conduce más corriente, su resistencia de encendido disminuye y aumenta más su corriente; 



FIGURA 4.32 

Conexión de transistores en paralelo. 
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FIGURA 4.33 

División dinámica de corriente. 


mientras que los MOSFET tienen un coeficiente de temperatura positivo y su funcionamiento 
en paralelo es relativamente fácil. El MOSFET que al inicio conduce más corriente se calienta 
con más rapidez y aumenta su resistencia de encendido, haciendo que la corriente se desplace a 
otros dispositivos. Los IGBT requieren cuidados especiales para parear sus características, debi¬ 
do a las variaciones de los coeficientes de temperatura con la corriente de colector. 


Ejemplo 4.5 Determinación de la corriente compartida por dos MOSFET en paralelo 

Dos MOSFET, que están conectados en paralelo en forma parecida a la figura 4.31, conducen una corrien¬ 
te total l T = 20 A. El voltaje de drenaje a fuente del MOSFET M\ es V D s\ = 2.5 V, y el del MOSFET M 2 es 
Vdsi ~ 3 V. Determinar la corriente de drenaje de cada transistor, y la diferencia de corriente compartida, si 
las resistencias de corriente compartida son a) R sX = 0.3 Í1 y R s2 = 0.2 H, y b) R s \ = R s2 = 0.5 ÍL 

Solución 


a * ^Dl + ^D2 — W y VdS\ + Id\Rs\ - VdS2 + ^D2^S2 ~ V DS2 ~ ^52(^7 ” ^Dl)- 
Vds2 ~ Vds\ + h^sl 


ID\ ~ 


Rsl + Rs2 

3 - 2.5 + 20 X 0.2 


(4.40) 


0.3 + 0.2 
I D2 = 20 - 9 = 11 A o 55% 
A/ = 55 - 45 = 10% 


= 9 A o 45% 


IDI ~ 


3 - 2.5 + 20 X 0.5 


0.5 + 0.5 
I D2 = 20 - 10.5 = 9.5 A o 47.5% 
A/ = 52.5 - 47.5 = 5% 


= 10.5 A o 52.5% 


4.8 


LIMITACIONES POR DI/DT Y POR DV/DT 

Los transistores requieren ciertos tiempos de encendido y de apagado. Si no se tiene en cuenta el 
tiempo de retardo t d y el tiempo de almacenamiento t s , las formas típicas de onda de voltaje y de 
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FIGURA 4.34 

Formas de onda de voltaje y corriente. 


corriente de un interruptor BJT se ven en la figura 4.34. Durante el encendido, la corriente en el 
colector aumenta y la tasa di/dt es 


di _ _ Ies 

dt t r t r 


(4.41) 


Durante el apagado, el voltaje de colector a emisor debe aumentar en relación con la caída de la 
corriente de colector, y la tasa dv/dt es 


dv _ V s _ U C5 


(4.42) 


Las condiciones de la tasa di/dt y de la tasa dv/dt en las ecuaciones (4.41) y (4.42) están estableci¬ 
das por las características de conmutación del transistor, y deben satisfacerse durante el encendido 
y el apagado. En el caso normal se requieren circuitos de protección para mantener a las tasas di/dt 
y dv/dt de operación dentro de los límites admisibles del transistor. Un interruptor típico de tran¬ 
sistor, con protección por di/dt y dv/dt, se ve en la figura 4.35a, y sus formas de onda de operación 
en la figura 4.35b. La red RC a través del transistor se llama circuito amortiguador , o amortiguador , 
y limita la tasa di/dt. Al inductor L s , que limita la di/dt , se le llama a veces amortiguador en serie. 

Supongamos que bajo condiciones especiales la corriente de la carga I L tiene corrida libre 
a través del diodo D m , cuyo tiempo de recuperación inversa es despreciable. Cuando se enciende el 
transistor Qi, la corriente de colector sube y la corriente del diodo D m cae, porque D m se com¬ 
porta como si estuviera en cortocircuito. En la figura 4.36a se ve el circuito equivalente durante 
el encendido, y la di/dt de encendido es 


= Yl 

dt L s 


(4.43) 


Igualando las ecuaciones (4.41) y (4.43), se obtiene el valor de L s , 



(4.44) 
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FIGURA 4.35 

Interruptor de transistor con protección por medio de las tasas di/dt y dv/dt. 



(a) Modo 1 (b) Modo 2 (c) Modo 3 

FIGURA 4.36 


Circuitos equivalentes. 


Durante el apagado, el capacitor C s se carga por la corriente de la carga, y en la figura 4.36 b 
se muestra el circuito equivalente. El voltaje del capacitor aparece a través del transistor, y la 
dv/dt es 


dv _ I_L 
dt C s 


(4.45) 


Se iguala la ecuación (4.42) a la ecuación (4.43) para obtener el valor buscado de la capacitancia, 


¡L l f 


V s 


(4.46) 


Una vez cargado el capacitor hasta V s , el diodo de corrida libre se activa. Debido a la energía al¬ 
macenada en L s , hay un circuito resonante amortiguado, como el de la figura 4.36c. El análisis de 
transitorios del circuito RLC se describe en la sección 16.4. El circuito RLC se hace críticamente 
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FIGURA 4.37 

Corriente de descarga del capacitor 
amortiguador. 



amortiguado, en el caso normal, para evitar oscilaciones. Para un amortiguamiento crítico de 
unidad, 8 = 1 y con la ecuación (18.11) se obtiene 


R s = 2 



(4.47) 


El capacitor C s se debe descargar a través del transistor, lo que aumenta la especificación de 
corriente pico del transistor. Se puede evitar la descarga por el transistor si se instala el resistor 
R s a través de C s , en lugar de ponerlo a través de D s . 

La corriente de descarga se ve en la figura 4.37. Al escoger el valor de R s también se debe 
tener en cuenta el tiempo de descarga R S C S = En el caso general, es adecuado un tiempo de 
descarga de la tercera parte del periodo de conmutación T y 

3R,C, = T s = ~ 

Js 

es decir, 


R s = 


l 

3 f s C s 


(4.48) 


Ejemplo 4.6 Determinación de los valores de amortiguamiento para limitar los valores de las 
tasas dv/dt y di/dt de un interruptor BJT 

Un transistor bipolar se opera como un interruptor pulsado, a una frecuencia de/ s = 10 kHz. El arreglo del 
circuito es el de la figura 4.35a. El voltaje de cd del pulsador es V s = 220 V, y la corriente en la carga es I L = 
100 A. El Pc£(sat) es 0 V. Los tiempos de conmutación son t d = 0, t r = 3 |xs y tf = 1.2 |xs. Determinar los valores 
de a) L s \ b) C¿ c) R s para la condición de amortiguamiento crítico; d) R s para que el tiempo de descarga se 
limite a la tercera parte del periodo de conmutación; e) R s para que se limite la corriente pico de descarga a 
10% de la corriente en la carga, y f) la disipación de potencia P s debida al amortiguador RC, sin tener en 
cuenta el efecto del inductor L s sobre el voltaje del capacitor amortiguador C s . 

Solución 

I L = 100 A, V s = 220 V, f s = 10 kHz, t r = 3 pus, y t f = 1.2 jxs. 

a. De Eq. (4.44), L s = V s t r JI L = 220 x 3/100 = 6.6 p,H. 

b. De Eq. (4.46), C s = I L t f /V s = 100 X 1.2/220 = 0.55 *jlF. 

c. De Eq. (4.47), R s = 2 Vl s /C s = 2V6.6/0.55 = 6.93 ft. 

d. De Eq. (4.48), R s = 1/(3 f s C s ) = 10 3 /(3 X 10 x 0.55) = 60.6 íl. 

V s /R s = 0.1 X I L o 220 !R S = 0.1 X 100 o R s = 22 íl. 


e. 
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f. La pérdida en el amortiguador, sin tener en cuenta la pérdida en el diodo D s , es 

P s = 0 .5C s V)f s (4 49) 

= 0.5 X 0.55 X 10 -6 X 220 2 X 10 X 10 3 = 133.1 W 


4.9 MODELOS SPICE 

Debido al comportamiento no lineal de los circuitos electrónicos de potencia, la simulación ayu¬ 
dada por computadora juega un papel importante en el diseño y el análisis de los circuitos y sis¬ 
temas electrónicos de potencia. Los fabricantes de los dispositivos proporcionan modelos 
SPICE para sus dispositivos de potencia. 

4.9.1 Modelo SPICE del BJT 

El modelo PSpice, basado en el modelo de control de carga integral de Gummel y Poon [16] se 
ve en la figura 4.38a. El modelo estático (cd) que genera PSpice se ve en la figura 4.38b. Si no 
se especifican ciertos parámetros, el programa PSpice supone el modelo sencillo de Ebers-Moll 
que se ve en la figura 4.38c. 

La declaración de modelo para transistores NPN tiene la forma general 

.MODEL QNOMBRE NPN (P1=V1 P2=V2 P3=V3. . . PN=VN) 

y la forma general para los transistores PNP es 

.MODEL QNOMBRE PNP (P1=V1 P2=V2 P3=V3. . . PN=VN) 

donde QNOMBRE es el nombre del modelo BJT, NPN y PNP son los símbolos de tipo para los 
transistores NPN y PNP, respectivamente. Pl, P2,... y VI, V2,... son los parámetros y sus valo¬ 
res, respectivamente. Los parámetros que afectan el comportamiento de conmutación de un BJT 
en electrónica de potencia son IS, BF, CJE, CJC,TR y TF. El símbolo de un BJT es Q, y su nom¬ 
bre debe comenzar con A. La forma general es 

Q ,nombre. NC NB NE NS QNOMBRE [(área) valor] 

donde NC, NB, NE y NS son los nodos de colector, base, emisor y substrato, respectivamente. El 
nodo del substrato es opcional: si no se especifica, lo predeterminado es tierra. La corriente 
positiva es la que pasa a una terminal. Esto es, la corriente va del nodo del colector, atraviesa el 
dispositivo y va al nodo de emisor para un BJT NPN. 

Los parámetros que influyen en forma importante al comportamiento de conmutación de 
un BJT son: 

IS Corriente de saturación P-N 

BF Beta directa máxima ideal 

CJE Capacitancia pn entre base y emisor con polarización cero 
CJC Capacitancia pn entre base y colector con polarización cero 
TR Tiempo de tránsito ideal en sentido inverso 

TF Tiempo de tránsito ideal en sentido directo 

4.9.2 Modelo SPICE de MOSFET 

El modelo de un MOSFET de canal n en PSpice [16] se ve en la figura 4.39a. El modelo estático 
(cd) que genera PSpice se muestra en la figura 4.39b. La declaración del modelo de los MOSFET 
de canal n tiene la forma general 
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FIGURA 4.38 

Modelo de BJT en PSpice. 
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FIGURA 4.39 

Modelo de MOSFET de canal n en PSpice. 


.MODEL MNOMBRE NMOS (Pl=Vl P2=V2 P3=V3 . . . PN=VN) 

y la declaración de los MOSFET de canal p tiene la forma 

.MODEL MNOMBRE PMOS (P1=V1 P2=V2 P3=V3 . . . PN=VN) 

donde MNOMBRE es el nombre del modelo. NMOS y PMOS son los símbolos de tipo de los 
MOSFET de canal n y de canal p, respectivamente. Los parámetros que afectan el comporta¬ 
miento de un MOSFET en conmutación, en electrónica de potencia, son L, W, VTO, KP, IS, CGSO 
y CGDO. 

El símbolo de un MOSFET es M. El nombre de los MOSFET debe comenzar con M, y tiene 
la forma general 


M<name> 


+ 

+ 

+ 

+ 


ND NG NS NB MNAME 
[L=<valor] [W=<valor>] 
[AD=<valor>] [AS=<valor>] 
[PD=<valor>] [PS=<valor>] 
[NRD=<valor>] [NRS=<valor>] 
[NRG=<valor>] [NRB=<valor>] 
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siendo ND, NG, NS y NB los nodos de drenaje, compuerta, fuente y masa (o substrato), respectiva¬ 
mente. 

Los parámetros que influyen en forma apreciable sobre el comportamiento de un MOSFET 
en conmutación son 

L Longitud del canal 

W Ancho del canal 

VTO Voltaje umbral con polarización cero 

IS Corriente de saturación pn en la masa 

CGSO Capacitancia de traslape entre compuerta y fuente, y ancho de canal 

CGDO Capacitancia de traslape entre compuerta y drenaje, y ancho de canal. 

PSPICE no soporta modelos para COOLMOS. Sin embargo, los fabricantes proporcionan esos 
modelos [11]. 

4.9.3 Modelo SPICE del IGBT 

El IGBT de canal n consiste en un transistor bipolar pnp que está excitado por un MOSFET de 
canal n. En consecuencia, el comportamiento del IGBT está determinado por las características 
físicas de los dispositivos bipolar y MOSFET. Algunos efectos dominan las características estáti¬ 
cas y dinámicas del dispositivo. En la figura 4.40a muestra el circuito interno de un IGBT. 

En la figura 4.40b se muestra un modelo de circuito IGBT [16] que relaciona las corrientes 
entre los nodos de terminal como una función no lineal de las variables componentes, y su tasa 
de cambio. La capacitancia Q¿> de la unión emisor-base está definida en forma implícita por 
el voltaje entre emisor y base en función de la carga de base. La corriente l ceh es del capacitor 
emisor-base que define la tasa de cambio de la carga de la base. La corriente I ccer a través de la 
capacitancia de redistribución de colector-emisor es parte de la corriente de colector, que en 
contraste con I cse depende de la tasa de cambio del voltaje entre base y emisor. La corriente I bss 
es parte de la corriente de base que no pasa a través de C eb y no depende de la tasa de cambio 
del voltaje de base a colector. 

Hay dos formas principales para modelar al IGBT en SPICE: 1) modelo compuesto y 
2) ecuación de modelo. El modelo compuesto conecta los modelos actuales de BJT pnp y de 
MOSFET de canal n en SPICE. El circuito equivalente del modelo compuesto se ve en la figura 
4.41a. Conecta los modelos existentes de BJT y de MOSFET de PSpice y una configuración 
Darlington, y usa las ecuaciones incorporadas de los dos. El modelo calcula con rapidez y fiabi¬ 
lidad, pero no modela con fidelidad el comportamiento del IGBT. 

La ecuación de modelo [22,23] implementa las ecuaciones, basadas en la física, y mode¬ 
la los portadores y la carga interna para simular el comportamiento del circuito de IGBT con 
exactitud. Este modelo es complicado, con frecuencia no es de fiar, y es computacionalmente 
lento, porque las ecuaciones se deducen a partir de la complicada teoría física de los semicon¬ 
ductores. Los tiempos de simulación pueden ser más de 10 veces mayores que los del modelo 
compuesto. 

Hay numerosos trabajos sobre modelado de los IGBT con SPICE, y Sheng [24] compara 
los méritos y las limitaciones de varios de ellos. La figura 4.41b muestra el circuito equivalente 
del modelo de Sheng [21] que agrega una fuente de corriente del drenaje a la compuerta. Se ha 
visto que la principal inexactitud en las propiedades eléctricas dinámicas se relaciona con el mode¬ 
lado de la capacitancia de drenaje a compuerta del MOSFET de canal n. Durante la conmutación 
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Compuerta 



(a) Modelo de circuito interno 


FIGURA 4.40 

Modelo de IGBT. [Ref. 16, K. Shenai.] 


Compuerta 


Emisor 



Colector 

(b) Modelo de circuito 


en alto voltaje, la capacitancia Cdg cambia dos órdenes de magnitud, debido a cambios en el vol¬ 
taje de drenaje a compuerta V* Esta capacitancia C dg se expresa mediante 


Cdg 


€.^;C. 


si'^'oxd 


’2e sl V dg 

qN B 


■'oxd 


+ A 


dg^-si 


donde A dg es el área de la compuerta sobre la base; 
e 5l es la constante dieléctrica del silicio; 

C oxd es la capacitancia del traslape de compuerta y drenaje; 
q es la carga del electrón; 

N b es la densidad de dopado. 
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C 



A dg 


-e- 


MOSFET 


PNP 


Mi 


(a) Modelo compuesto 


(b) Modelo de Sheng para PSpice 


FIGURA 4.41 

Circuitos equivalentes de modelos IGBT en SPICE. [Ref. 21, K. Sheng.] 


PSpice no incorpora un modelo de capacitancia donde intervenga la raíz cuadrada, que es la que 
modela la variación de la capa de carga espacial para una unión de escalón. El modelo de PSpi¬ 
ce puede implementar las ecuaciones que describen la capacitancia entre compuerta y drenaje, 
que es muy no lineal, en el modelo compuesto, usando la función de modelado conductual ana¬ 
lógica de PSpice. 


4.10 COMPARACIÓN DE TRANSISTORES 

En la tabla 4.1 se ven las comparaciones entre los BJT, MOSFET e IGBT 

RESUMEN 

Los transistores de potencia son, en general, de cinco tipos: BJT, MOSFET, SIT, IGBT y 
COOLMOS. Los BJT son dispositivos controlados por corriente, y sus parámetros son sensibles 
a la temperatura de la unión. Padecen la segunda avalancha y requieren una corriente de base 
inversa durante el apagado, para reducir el tiempo de almacenamiento; sin embargo, tienen bajo 
voltaje de saturación en estado activo. 

Los MOSFET son dispositivos controlados por voltaje, requieren muy poca potencia de 
excitación de compuerta, y sus parámetros son menos sensibles a la temperatura de la unión. No 
tienen problema de segunda avalancha, y no necesitan voltaje negativo de compuerta durante el 
apagado. Las pérdidas de conducción de los dispositivos COOLMOS se reducen en un factor de 
cinco, en comparación con las de la tecnología convencional. El COOLMOS es capaz de ma¬ 
nejar de dos a tres veces más potencia de salida en comparación de un MOSFET normal del 
mismo encapsulado. Los IGBT, donde se combinan las ventajas de los BJT y los MOSFET, 
son dispositivos controlados por voltaje, y tienen un bajo voltaje de estado activo, similar al de 
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TABLA 4.1 

Comparaciones entre transistores de potencia 
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de control 


Frecuencia 
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Especifica- 

Especifica¬ 



Tipo de 

Base/ 

Característica 

de con- 

estado 
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ción Máx. de 



interruptor 

Compuerta 

de control 

mutación 

encendido 

voltaje V s 

corriente I s 

Ventajas 

Limitaciones 

BJT 

Corriente 

Continua 

Media, 

Baja 

1.5 kV 

1 kA 

Interruptor simple 

Dispositivo controlado por 




20 kHz 




Baja caída en estado 

corriente y requiere ma¬ 






II 
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S s = V S I S 
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yor corriente de base para 
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Dispositivo de voltaje unipolar 

MOSFET 

Voltaje 
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Muy alta 

Alta 

1 kV 

150 A 

Mayor velocidad de 

Alta caída de voltaje, hasta 








conmutación 

de 10 V 






& 

II 

00 

II 

Baja pérdida por 

Menor capacidad de voltaje 








conmutación 

en estado apagado. 






= 0.1 MVA 

= 0.1 MVA 

Circuito simple de control 

Dispositivo de voltaje 








de compuerta 

Poca potencia de compuerta 

unipolar 








Coeficiente negativo de 









temperatura en paso de 
corriente y facilita fun¬ 
cionamiento en paralelo 


COOLMOS 

Voltaje 

Continua 

Muy alta 

Baja 

1 kV 

100 A 

Pocos requisitos de control 

Dispositivo de baja potencia 








de compuerta y poca 

Bajas capacidades de voltaje y 








disipación de potencia 
en estado activado 

corriente 

IGBT 

Voltaje 

Continua 

Alta 

Mediana 

3.5 kV 

2 kA 

Bajo voltaje en estado 

Menor capacidad de voltaje 








encendido 

en estado apagado 






5, = V S I S 

II 

co 

Poca potencia en la 

Dispositivo de voltaje unipolar 






= 1.5 MVA 

= 1.5 MVA 

compuerta 

Mayor caída de voltaje en 

SIT 

Voltaje 

Continua 

Muy alta 

Alta 



Alta capacidad de voltaje 

estado encendido 

Menores capacidades de 









corriente 
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los BJT. El COOLMOS, que tiene pérdida muy baja en estado activo, se usa en aplicaciones de 
alta eficiencia y baja potencia. Los IGBT no tienen fenómenos de segunda avalancha. Los SIT 
son dispositivos de alta potencia y alta frecuencia. Son muy adecuados para amplificadores de 
audio, VHF/UHF y microondas. Tienen una característica normalmente cerrada y un alto voltaje 
en estado activo. 

Los transistores se pueden conectar en serie o en paralelo. El funcionamiento en paralelo 
suele requerir elementos para compartir corriente. La operación en serie requiere igualar los pa¬ 
rámetros, en especial durante el encendido y el apagado. Para mantener la relación entre voltaje 
y corriente de los transistores, durante el encendido y el apagado, en general es necesario usar 
circuitos amortiguadores para limitar las tasas di/dt y la dv/dt. 

Se pueden aislar las señales de compuerta del circuito de potencia mediante transformado¬ 
res de pulso o con optoacopladores. Los transformadores de pulso son sencillos, pero su induc- 
tancia de fuga debe ser muy pequeña. Los transformadores se pueden saturar a baja frecuencia 
y con un pulso largo. Los optoacopladores requieren una fuente de poder separada. 
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PREGUNTAS DE REPASO 

4.1 ¿Qué es un transistor bipolar (BJT)? 

4.2 ¿Cuáles son los tipos de BJT? 

4.3 ¿Cuáles son las diferencias entre los transistores NPN y PNPl 

4.4 ¿Cuáles son las características de entrada de los transistores NPN ? 

4.5 ¿Cuáles son las características de salida de los transistores NPNl 

4.6 ¿Cuáles son las tres regiones de operación de los BJT? 

4.7 ¿Qué es la beta (p) de los BJT? 

4.8 ¿Cuál es la diferencia entre beta (p), y beta forzada (p/r) de los BJT? 

4.9 ¿Qué es la transconductancia de los BJT? 

4.10 ¿Qué es el factor de sobreexcitación de los BJT? 

4.11 ¿Cuál es el modelo de conmutación de los BJT? 

4.12 ¿Cuál es la causa del tiempo de retardo en los BJT? 

4.13 ¿Cuál es la causa del tiempo de almacenamiento en los BJT? 

4.14 ¿Cuál es la causa del tiempo de subida en los BJT? 

4.15 ¿Cuál es la causa del tiempo de caída en los BJT? 

4.16 ¿Cuál es el modo de saturación de los BJT? 
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4.17 ¿Qué es el tiempo de encendido de los BJT? 

4.18 ¿Qué es el tiempo de apagado de los BJT? 

4.19 ¿Qué es una FBSOA de los BJT? 

4.20 ¿Qué es una RBSOA de los BJT? 

4.21 ¿Por qué es necesario invertir la polarización de los BJT durante su apagado? 

4.22 ¿Qué es la segunda avalancha de los BJT? 

4.23 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los BJT? 

4.24 ¿Qué es un MOSFET? 

4.25 ¿Cuáles son los tipos de MOSFET? 

4.26 ¿Cuáles son las diferencias entre los MOSFET tipo de incremental y los de tipo decremental? 

4.27 ¿Qué es el voltaje de estrechamiento de los MOSFET? 

4.28 ¿Qué es el voltaje umbral de los MOSFET? 

4.29 ¿Qué es la transconductancia de los MOSFET? 

4.30 ¿Cuál es el modelo de conmutación de los MOSFET de canal ni 

4.31 ¿Cuáles son las características de transferencia de los MOSFET? 

4.32 ¿Cuáles son las características de salida de los MOSFET? 

4.33 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los MOSFET? 

4.34 ¿Por qué los MOSFET no requieren voltaje negativo de compuerta durante su apagado? 

4.35 ¿Por qué es distinto el concepto de saturación en los BJT y en los MOSFET? 

4.36 ¿Cuál es el tiempo de encendido de los MOSFET? 

4.37 ¿Cuál es el tiempo de apagado de los MOSFET? 

4.38 ¿Qué es un SIT? 

4.39 ¿Cuáles son las ventajas de los SIT? 

4.40 ¿Cuáles son las desventajas de los SIT? 

4.41 ¿Qué es un IGBT? 

4.42 ¿Cuáles son las características de transferencia de los IGBT? 

4.43 ¿Cuáles son las características de salida de los IGBT? 

4.44 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los IGBT? 

4.45 ¿Cuáles son las diferencias principales entre los MOSFET y los BJT? 

4.46 ¿Qué problemas de operación en paralelo tienen los BJT? 

4.47 ¿Qué problemas de operación en paralelo tienen los MOSFET? 

4.48 ¿Qué problemas de operación en paralelo tienen los IGBT? 

4.49 ¿Qué problemas de operación en serie tienen los BJT? 

4.50 ¿Qué problemas de operación en serie tienen los MOSFET? 

4.51 ¿Qué problemas de operación en serie tienen los IGBT? 

4.52 ¿Qué objeto tiene el amortiguador en paralelo con los transistores? 

4.53 ¿Qué objeto tiene el amortiguador en serie con los transistores? 


PROBLEMAS 


4.1 La beta (p) del transistor bipolar de la figura 4.7 varía de 10 a 60. La resistencia de carga es R c = 5 H. 
El voltaje de suministro es V cc = 100 V, y el voltaje de entrada al circuito de la base es V B = 8 V. Si 
V c£(sat) = 2.5 V y F fi £( sat ) = 1.75 V, determine a) el valor de R B que cause la saturación, con un factor 
de sobresaturación de 20; b) la p forzada, y c) la disipación de potencia P T en el transistor. 

4.2 La beta (P) del transistor bipolar de la figura 4.7 varía de 12 a 75. La resistencia de la carga es R c = 
1.5 fl. El voltaje de suministro cd es V cc = 40 V, y el voltaje de entrada al circuito de la base es V B = 6 
V. Si Vc£(sat) = 1.2 V, V fl £ (sat ) = 1.6 V y R B = 0.7 ft, determine a) el factor ODF; b) la p forzada, y c) la 
disipación de potencia P T en el transistor. 
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4.3 Se usa un transistor como interruptor, y las formas de onda se ven en la figura 4.11. Los parámetros son 
^cc = 200 V, Vfl£(sat) 3 V, I B = 8 A, V C E(sat) = 2 V, I C s — 100 A, t d = 0.5 |~ls, t r = 1 |xs, t s = 5 (xs, tf = 3 jas y 
f s = 10 kHz. El ciclo de trabajo es k = 50%. La corriente de fuga de colector a emisor es I CEO = 3 mA. 
Calcule la disipación de potencia debida a la corriente de colector a) durante el encendido r enc = t d + 
t r \ b) durante el periodo de conducción c) durante el apagado f apag = t s + tf d) durante el tiempo de 
apagado t 0 y e) las disipaciones totales promedio de potencia P T . 

4.4 La temperatura máxima de unión del transistor bipolar en el problema 4.3 es T¡ =150 °C, y la tem¬ 
peratura ambiente es T Á = 25 °C. Si las resistencias térmicas son R JC = 0.4 °C/W y R cs = 0.05 7W, 
calcule la resistencia térmica del radiador R SÁ . ( Sugerencia: no tome en cuenta la disipación de po¬ 
tencia debida al circuito de la base). 

4.5 Para los parámetros del problema 4.3, calcule la disipación de potencia debida a la corriente de la 
base P B . 

4.6 Repita el problema 4.3, si Vbe(*l<) = 2.3 V, I B = 8 A, K C£(sat) = 1.4 V, t d = 0.1 |xs, t r = 0.45 |xs, t s = 3.2 ps 
y tf - 1.1 ps. 

4.7 Un MOSFET se usa como interruptor. Sus parámetros son V DD = 40 V, I D = 35 A, R DS = 28 mí), V GS 
= 10 V, ¿¿(ene) = 25 ns, t r = 60 ns, t d ( ap ag) = 70 ns, tf = 25 ns y f s = 20 kHz. La corriente de fuga de drena¬ 
je a fuente es I DS s = 250 pA. El ciclo de trabajo es k = 60%. Calcule la disipación de potencia debi¬ 
da a la corriente de drenaje a) durante el encendido í enc = t d („) 4- t r \ b) durante el periodo de 
conducción t n \ c) durante el apagado í apag = f¿( apag > + tfi d) durante el tiempo de apagado t 0 y e) las 
disipaciones totales promedio de potencia. 

4.8 La temperatura máxima de unión del MOSFET en el problema 4.7 es 7} =150 °C, y la temperatura 
ambiente es T A = 30 °C. Si las resistencias térmicas son R JC = 1 KAV y R cs = 1 KAV, calcule la resis¬ 
tencia térmica del disipador R SÁ . (Nota: K = °C + 273). 

4.9 Se conectan en paralelo dos BJT en forma parecida a la figura 4.32. La corriente total de carga de 
I T = 200 A. El voltaje de colector a emisor del transistor Q x es V CE \ = 1.5 V, y la del transistor Q 2 
es Fc £2 = 1.1 V. Calcule la corriente en el colector de cada transistor, y la diferencia de partición 
de corriente, si las resistencias de corriente compartida son a) R eX = 10 mil y R e2 = 20 mil, y b) R eX = 
R e2 = 20 mil. 

4.10 Un transistor bipolar funciona como interruptor pulsado a una frecuencia f s = 20 kHz. El arreglo de 
circuito se ve en la figura 4.35a. El voltaje de entrada de cd al interruptor es V s = 400 V, y la corriente 
de la carga es I L = 100 A. Los tiempos de conmutación son t r = 1 íls y tf = 3 ils. Calcule los valores de 
a) L s \ b) C s ; c) R s para la condición de amortiguamiento crítico, d) R s si el tiempo de descarga se limi¬ 
ta a un tercio del periodo de conmutación; e) R s si la corriente pico de descarga se limita al 5% de la 
corriente de la carga, y f) la disipación de potencia P s debida al amortiguador RC> sin tener en cuen¬ 
ta el efecto del inductor L s sobre el voltaje del capacitor amortiguador C s . Suponga que Vce(s* t) = 0. 

4.11 Un MOSFET funciona como interruptor pulsado a una frecuencia de f s = 50 kHz. El arreglo del cir¬ 
cuito se ve en la figura 4.35a. El voltaje de entrada de cd al interruptor es V s = 30 V, y la corriente de la 
carga es I L = 40 a. Los tiempos de conmutación son t r = 60 ns y tf = 25 ns. Determine los valores de 
a) L s ; b) C s ; c) R s para la condición de amortiguamiento crítico; d) R s , si el tiempo de descarga se limita 
a un tercio del período de conmutación; e) R s si la corriente pico de descarga se limita al 5% de la co¬ 
rriente de la carga, y f) la disipación de potencia P s debida al amortiguador RC , sin tener en cuenta el 
efecto del inductor L s sobre el voltaje del capacitor amortiguador C? Suponga que U C£ ( sat ) = 0. 
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CAPÍTULO 5 

Convertidores cd-cd 


Los objetivos de aprendizaje de este capítulo son los siguientes: 

• Explicar la técnica de conmutación para conversión de cd-cd y los tipos de convertidores cd-cd 

• Estudiar el funcionamiento de los convertidores cd-cd 

• Comprender los parámetros de funcionamiento de los convertidores de cd 

• Explicar las técnicas para analizar y diseñar convertidores de cd 

• Presentar las técnicas de simulación de los convertidores de cd con SPICE 

• Estudiar los efectos de la inductancia de carga sobre la corriente de carga y las condiciones para la 
corriente continua. 

5.1 INTRODUCCIÓN 

En muchas aplicaciones industriales se requiere convertir un voltaje fijo de una fuente de cd en 
un voltaje variable de suministro de cd|Un convertidor cd-cd convierte en forma directa de cd a 
cd y se llama simplemente convertidor de cd. Se puede considerar que un convertidor cd es el equi¬ 
valente en cd de un transformador de ca, con una relación de vueltas que varía en forma conti¬ 
nua. Al igual que un transformador, se puede usar para subir o bajar el voltaje de una fuente. 

Los convertidores de cd se usan mucho para el control de motores de tracción de automóvi¬ 
les eléctricos, tranvías, grúas marinas, montacargas y elevadores de m ina. Proporcionan un control 
uniforme de aceleración, gran eficiencia y rápida respuesta dinámica. Se pueden usar en el frenado 
regenerativo de motores de cd para regresar la energía a la fuente, y esa propiedad permite aho¬ 
rros de energía en los sistemas de transporte que tienen frenados frecuentes. Los convertidores 
de cd se usan en los reguladores de voltaje de cd, y también se usan en conjunto con un inductor 
para generar una corriente de cd, en especial para el inversor de fuente de corriente. 

5.2 PRINCIPIO DE OPERACIÓN DE BAJADA 

Con la figura 5.1a se puede explicar el principio de operación. Cuando el interruptor SW, llamado 
interruptor periódico, se cierra durante un tiempo t h aparece el voltaje de entrada V s a través de 
la carga. Si el interruptor permanece abierto durante un tiempo t 2 , el voltaje a través de la carga 
es cero. Las formas de onda del voltaje de salida y la corriente de carga también se ven en la fi¬ 
gura 5.1b. El interruptor de este convertidor se puede implementar usando 1) un transistor de 
unión bipolar de potencia (BJT), 2) un transistor de efecto de campo de metal óxido semicon¬ 
ductor, de potencia (MOSFET), 3) un tiristor de disparo en compuerta (GTO) o 4) un transistor 
bipolar de compuerta aislada (IGBT). Los dispositivos prácticos tienen una caída finita de voltaje. 
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(b) Formas de onda 



k 

Ciclo de trabajo, % 

(c) Resistencia efectiva de entrada en función del ciclo de trabajo 


FIGURA 5.1 

Convertidor de bajada con una carga resistiva. 


que va de 0.5 a 2 V, y para simplificar no tendremos en cuenta las caídas de voltaje de esos dispo¬ 
sitivos semiconductores de potencia. 

El voltaje promedio de salida se define con: 

K = «o dt = t jv s = f h V s = kV s 

y la corriente promedio de carga es I a = V a /R = kV s /R , 


(5.1) 
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donde T es el periodo de conmutación; 

k = t\IT es el ciclo de trabajo del interruptor; 
/es la frecuencia de conmutación. 


El valor rms del voltaje de salida se determina con 


'-ai 


kT \ 1/2 

vi dt) = VkV s 


(5.2) 


Suponiendo que el convertidor no tiene pérdidas, la potencia de su entrada es igual que la de su 
salida, y es 


i r kT i r kT vl v\ 

P¡ = tL VoÍdt = Yj 0 R dt = k ~R 


(5.3) 


La resistencia efectiva de entrada, vista desde la fuente es 

Vs Vs R 

‘ l a kVJR k 


(5.4) 


que indica que el convertidor hace que la resistencia de entrada sea una resistencia variable 
igual a R/k. La variación de la resistencia normalizada de entrada en función del ciclo de trabajo 
se ve en la figura 5.1c. Se debe notar que el interruptor de la figura 5.1 se podría implementar 
con un BJT, un MOSFET, un IGBT o un GTO. 

El ciclo de trabajo k se puede variar desde 0 a 1, variando í 1? T o /. En consecuencia, el 
voltaje de salida V 0 se puede variar de 0 a V s , controlando k, y el flujo de potencia se puede 
controlar. 

1. Operación a frecuencia constante: la frecuencia del convertidor o de conmutación,/(o el 
periodo de conmutación T) se mantiene constante, y se varía el tiempo t\ de encendido. El 
ancho del pulso se hace variar, y esta clase de control se conoce como control de modula¬ 
ción por ancho de pulso (PWM, de pulse-width modulation). 

2. Operación a frecuencia variable: La frecuencia de conmutación o de conmutación/se ha¬ 
ce variar. Se mantiene constante ya sea el tiempo de encendido t x o el tiempo de apagado t 2 . 
A esto se le llama modulación por frecuencia. Se debe variar la frecuencia en un amplio 
margen para obtener todo el intervalo de voltajes de salida. Este tipo de control generaría 
armónicas a frecuencias impredecibles, y sería difícil el diseño de su filtro. 


Ejemplo 5.1 Determinación del funcionamiento de un convertidor cd-cd 

El convertidor de cd de la figura 5.1a tiene una carga resistiva de R = 10 íl, y el voltaje de entrada es V s = 
220 V. Cuando el interruptor del convertidor está cerrado, su caída de voltaje es u ch = 2 V, y la frecuencia de 
conmutación es/= 1 kHz. Si el ciclo de trabajo, es 50%, determinar a) el voltaje promedio de salida V a \ b) el 
voltaje rms de salida V 0 ; c) la eficiencia del convertidor; d) la resistencia efectiva de entrada R, del converti¬ 
dor, y e) el valor rms del componente armónico fundamental del voltaje de salida. 

Solución 

V s = 220 V, A: = 0.5 V, /? = 10 H y u ch = 2 V. 

a. De acuerdo con la ecuación (5.1), V a = 0.5 X (220 — 2) = 109 V. 

b. De acuerdo con la ecuación (5.2), V 0 = V0.5 X (220 - 2) = 154.15 V. 
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c. La potencia de salida se puede calcular con 

i..= i rf* . i r^i d , - * 

rVo R T Jo R R 

(220 - 2) 2 

= 0.5 X --í- = 2376.2 W 


(5.5) 


La potencia de entrada al convertidor se puede calcular con 

rkr 1 f kT V s (V s - v ch ) , , V S (V S - v ch ) 


1 /* 1 f 

P '-tÍ v ' d '-rL 


R 


-dt = k- 


R 


220 - 2 

= 0.5 X 220 X ——— = 2398 W 


La eficiencia del convertidor es 


(5.6) 


Po _ 2376.2 
Pi ~ 2398 


= 99.09% 


d. Según la ecuación (5.4), R¿ = 10/0.5 = 20 ft. 

e. El voltaje de salida, como se indica en la figura 5.1b, se puede expresar en una serie de Fourier 
como sigue: 


v 0 (t) = kV s H-- 2 sen 2nir/c eos 2mrft 

mr n= i 

y 00 

H-— — eos 2rt7rA:)sm 2mtft 

mr n =i 


(5.7) 


El componente armónico fundamental (para n = 1) del voltaje de salida se puede determinar con la ecua¬ 
ción (5.7) como sigue: 


i>i(f) = — [sen 2 nk eos 2^// + (1 - eos 2TT/c)sen 2nft] 

TT 

220 X 2 

=-sen(2TT X lOOOí) = 140.06 sen(6283.2r) 

TT 

y su valor cuadrático medio (rms) es V\ = 140.06/V2 = 99.04 V. 


(5.8) 


Nota: El cálculo de la eficiencia, que incluye la pérdida por conducción del convertidor, no 
tiene en cuenta la pérdida por conmutación durante el encendido y apagado de los convertido¬ 
res prácticos. La eficiencia de un convertidor práctico varía entre 92 y 99%. 

Punto clave de la sección 5.2 

• Un interruptor periódico de bajada, o convertidor de cd que funciona como una carga de 
resistencia variable, puede producir un voltaje de salida de 0 a V s . 
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• Aunque un convertidor de cd puede funcionar a una frecuencia fija o con frecuencia variable, 
se suele operar a frecuencia fija con ciclo de trabajo variable. 

• El voltaje de salida contiene armónicas, y se necesita un filtro de cd para alisar las ondu¬ 
laciones. 


5.2.1 Generación del ciclo de trabajo 

El ciclo de trabajo k se puede generar comparando una señal de referencia v r de cd, con una se¬ 
ñal portadora en diente de sierra v cr . Esto se ve en la figura 5.2, donde V r es el valor pico de v r y 
V cr es el valor pico de v cr . La señal de referencia v r se caracteriza por - 



(5.9) 


que debe ser igual a la señal portadora v cr = V cr = kT. Esto es. 



que determina el ciclo de trabajo k como 



(5.10) 


en la que M se llama índice de modulación. Al variar la señal de la portadora v cr desde 0 hasta v cn 
se puede variar el ciclo de trabajo desde 0 hasta 1. 

El algoritmo para generar la señal de disparo para la compuerta es el siguiente: 

1. Generar una forma de onda triangular de periodo T como señal de referencia v r y una señal 
portadora v cr . 

2. Comparar estas señales con un comparador para generar la diferencia v c — v cr y entonces 
un limitador preciso para obtener un pulso de onda cuadrada para la compuerta, de ancho 
kT , que se debe aplicar al dispositivo de conmutación a través de un circuito aislador. 

3. Toda variación en v cr es lineal respecto al ciclo de trabajo k. 



0 kT T t 


FIGURA 5.2 

Comparación de una señal de referencia con una señal portadora. 
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CONVERTIDOR DE BAJADA CON CARGA RL 

En la figura 5.3 se ve un convertidor [1] con una carga RL. El funcionamiento del convertidor se 
puede dividir en dos modos. Durante el modo 1, el convertidor está encendido y la corriente pasa 
del suministro a la carga. Durante el modo 2, el convertidor está apagado y la corriente de carga 
continúa pasando por un diodo de marcha libre D m . Los circuitos equivalentes para esos modos 
se ven en la figura 5.4a. Las formas de onda de la corriente de carga y del voltaje de salida se ven 
en la figura 5.4b, bajo la hipótesis que la corriente de carga aumenta en forma lineal. Sin embar¬ 
go, la corriente que pasa por una carga RL sube o cae en forma exponencial, con una constantq 
de tiempo. La constante del tiempo de carga t = UR en general es mucho mayor que el periodo de 

conmutación T. Asi, la aproximación lineal es válida para muchas condiciones en el circuito v 

se pueden obtener ecuaciones simplificadas dentro de exactitudes razonables. 

La corriente de carga para el modo 1 se puede determinar con 

di\ 

V s = Ri t + L -r + E 
s 1 dt 

que, con la corriente inicial q(r = 0) = Ij se obtiene la corriente de carga como 

¿i(0 = he~ ,WL + - ~ - (1 - e~ ,RIL ) (5.11) 

Este modo es válido para 0 < t < t x ( =kT)\ al final de este modo, la corriente de carga es 

h{t = t x = kT) = I 2 (5.12) 

La corriente de carga para el modo 2 se puede determinar con 

di? 

0 — Ri2 + L ——h E 
dt 

Con una corriente inicial i 2 (t = 0) = / 2 , y redefiniendo el origen del tiempo (es decir t = 0) al ini¬ 
cio del modo 2, 


¿ 2 (0 = he~ ,RJL - f O - e- ,RIL ) (5.13) 

Este modo es válido para 0<í<r 2 [ = (l ~ k)T].A\ final de este modo, la corriente de carga es 

~ h) ~ h (5.14) 


Interruptor periódico 



FIGURA 5.3 

Convertidor de cd con cargas RL. 
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(a) Circuitos equivalentes (b) Formas de onda 

FIGURA 5.4 

Circuitos equivalentes y formas de onda para cargas RL. 


Al final del modo 2, el convertidor se enciende de nuevo en el siguiente ciclo, después del 
tiempo T = 1/f = ti + t 2 . 

Bajo condiciones de estado estable, /j = / 3 . La corriente de rizo de carga de pico a pico, se 
puede determinar con las ecuaciones (5.11) a (5.14). De las ecuaciones (5.11) y (5.12), / 2 es 


h = he 


-kTR/L 


+ 


Vs ~ 

R 


(1 


„-kTR!L\ 


De las ecuaciones (5.13) y (5.14) se despeja / 3 : 

I 3 = /j = I 2 e-^-k)TR!L _ á (1 _ e -(\-k)TRI L) 

R 

Despejando a l x e / 2 se obtiene 

_ Ks f e** ~ 1 \ _ E 

1 7? V e* - 1 J R 


(5.15) 


(5.16) 


(5.17) 


TR 

en donde z = ~j~ es la relación del periodo de conmutación y la constante de tiempo de la carga. 
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1 - Yi ( e ~ kz ~ ^ _ E 

2 R V e“ z - 1 J R 
La corriente de rizo de pico a pico es 


173 

(5.18) 


AI = I 2 - I x 


que después de simplificar viene a ser 

V, 1 - e~ kz + e~ z - e~ (l ~ k)z 


AI = 


R 


1 - e z 


(5.19) 


La condición de máxima variación es 


¿(A/) 

dk 


= 0 


(5.20) 


y da como resultado e kz — e (1 k ^ z = 0, es decir, - k = - (1 - k), es decir, que k = 0.5. La co¬ 
rriente de rizo máxima de pico a pico (en k = 0.5) es 


V s R 
A/ máx -•^ tanh ^; 


(5.21) 


Cuando 4 fL >> R, tanh 0 ^ 0 y la corriente de rizo máxima se puede aproximar con 


A^máx 


V, 

4fL 


(5.22) 


Nota: Las ecuaciones (5.11) y (5.12) sólo son válidas para un paso continuo de corriente. 
Cuando el tiempo de apagado es grande, en especial con baja frecuencia y bajo voltaje de salida, la 
corriente en la carga puede ser discontinua. Esa corriente sería continua si UR » T, o Lf » R. 
En caso de corriente discontinua en la carga, I\ = 0 y la ecuación (5.11) se transforma en 

«o - 


y la ecuación (5.13) es válida para 0s(<t 2 ,de modo que i 2 (t = t 2 ) = / 3 = /j = 0, con lo que 


h ~ 




Ya que t = kT ,se obtiene 


*i(0 - h ~ 


V, - E 


R 


(l - 


y después de sustituir I 2 en la penúltima ecuación se obtiene 


L 

h ~R l " 


1 + 


(VX— 












www.elsolucionario.org 


174 Capítulo 5 Convertidores cd-cd 


Condición para corriente continua: para > 0, la ecuación (5.17) da 



con la que se obtiene el valor de la relación de fuerza electromotriz (fem) x 


= EIV S de la carga: 


x = 



e kl - 1 


e* - 1 


(5.23) 


Ejemplo 5.2 Determinación de las corrientes de un convertidor de cd con una carga RL 

Un convertidor alimenta a una carga RL , como se ve en la figura 5.3, con V s = 220 V, R = 5 ft, L = 7.5 mH, 
/= 1 kHz, fc = 0.5y£ = 0V. Calcular a) la corriente instantánea mínima l x por la carga; b) la corriente ins¬ 
tantánea pico 1 2 por la carga; c) la corriente de rizo máxima pico a pico; d) el valor promedio de la corrien¬ 
te por la carga 7 fl ; e) la corriente rms 1 0 por la carga; f) la resistencia efectiva de entrada R¿ vista desde la 
fuente; g) la corriente rms I R del interruptor y h) el valor crítico de la inductancia de carga para una corrien¬ 
te continua de carga. Usar PSpice para graficar la corriente de carga, la corriente de suministro y la corriente 
por el diodo de marcha libre. 

Solución 

V 5 = 220 V, R = 5 n, L = 7.5 mH, E = 0 V, k = 0.5 y / = 1000 Hz. De la ecuación (5.15), I 2 = 0.7165/j + 
12.473, y según la ecuación (5.16),/! = 0.7165/ 2 + 0. 

a. Se resuelven estas dos ecuaciones y se obtiene I\ = 18.37 A. 

b. / 2 = 25.63 A. 

c. A I = I 2 - I\ = 25.63 - 18.37 = 7.26 A. De la ecuación (5.21), A/ máx = 7.26 A, y la ecuación (5.22) 
da el valor aproximado A/ máx = 7.33 A. 

d. La corriente promedio por la carga es, aproximadamente, 


la 


h + l 1 
2 


25.63 + 18.37 
2 


22 A 


e. Suponiendo que la corriente de carga aumenta en forma lineal de l\ a / 2 , la corriente instantánea 
por la carga se puede expresar como sigue: 


h = h + 


Mt 

kT 


para 0 < t < kT 


El valor rms de la corriente de carga se determina como sigue: 

r«T m/ 2 r ( / 2 - i x f 


'-«-'"I 

= 22.1 A 

f. La corriente promedio de la fuente es 

L = kL = 0.5 X 22 = 11 A 


11/2 


(5.24) 


y la resistencia efectiva de entrada es R¡ = V/I s = 220/11 = 20 fl 
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□ I(DJ 


Tiempo 


FIGURA 5.5 


Gráficas de corrientes de carga, entrada y diodo, para el ejemplo 5.2, obtenidas con SPICE. 


g. La corriente rms por el convertidor se calcula como sigue: 

rkT ' 1/2 r (h - h ) 2 




n + 


+ hih - h) 


112 


= Vícl 0 = V53 X 22.1 = 15.63 A 


h. Se puede reacomodar la ecuación (5.23) como sigue: 


(5.25) 


que, por iteración, da como resultado z = TR/L = 52.5, y L = 1 ms X 5/52.5 = 0.096 mH. Los re¬ 
sultados de la simulación con SPICE [32] se ven en la figura 5.5, que muestra la corriente de 
carga /(£), la corriente de suministro -/(V s ) y la corriente por el diodo I(D m ). Se obtienen I x = 
17.96 A e / 2 = 25.46 A. 


Ejemplo 5.3 Determinación de la inductancia de carga para limitar la corriente 
de rizo de la carga 

El convertidor de la figura 5.3 tiene una resistencia de carga R = 0.25 íl, voltaje de entrada V s = 550 V y 
voltaje de batería E = 0 V. La corriente promedio de carga es l a = 200 A, y la frecuencia de conmutación es 
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/ = 250 Hz. Usar el voltaje promedio de salida para calcular la inductancia de carga L que limite la corrien¬ 
te de rizo máxima por la carga al 10% de I a . 

Solución 

V s = 550 V, R = 0.25 íl, E = 0 V,/ = 250 Hz, 7= 1//= 0.004 s y Ai = 200 X 0.1 = 20 A. El voltaje promedio 
de salida es V a = kV 5 = RI a . El voltaje a través del inductor es 


Lj t = V s - RI a = V s - kV s = V,(l - k) 

Si se supone que la corriente de carga aumenta en forma lineal, dt = q = k 7, y di = Ai: 


Ai = 


Vs( 1 ~ *) 
L 


kT 


Para las peores condiciones de rizo. 


d( Ai) 

dk ~ ° 

Esto da como resultado /c = 0.5, y 

Ai L = 20 X L = 550(1 - 0.5) X 0.5 X 0.004 
y el valor buscado de la inductancia es L — 27.5 mH. 

Nota: para A/ = 20 A, la ecuación (5.19) da como resultado z = 0.036 y L = 27.194 mH. 

Puntos clave de la sección 5.3 

• Una carga inductiva puede hacer que la corriente de carga sea continua. Sin embargo, el 
valor crítico de la inductancia para que la corriente sea continua está influido por la relación 
de fem en la carga. La corriente de rizo pico a pico en la carga se vuelve máxima cuando 
k = 0.5. 


5.4 PRINCIPIO DE LA OPERACIÓN DE SUBIDA 


Un convertidor se puede usar para aumentar un voltaje de cd, y en la figura 5.6a se ve un arreglo 
para operación de subida. Cuando se cierra el interruptor SW durante el tiempo / ,1a corriente por 
el inductor L aumenta y almacena energía. Si se abre el interruptor durante el tiempo r 9 , la ene r¬ 

gía almacenada en el inductor se transfiere a la carga pasando por el diodo y la corriente por 
el inductor cae. Suponiendo que el flujo de corriente es continuo, la forma de onda de la co rriente 

en el inductor se ve en la figura 5.6b. 

Cuando el convertidor se enciende, el voltaje a través del inductor es 



que da como resultado la corriente de rizo pico a pico en el inductor: 


¿ 41 



h 


(5.26) 
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(a) Arreglo de subida 



FIGURA 5.6 

Arreglo para operación de subida. 


El voltaje promedio de salida es 


v Q = V s + L^- = V S 
h 




(5.27) 


Si se conecta un capacitor Ci grande a través de la carga, como se indica con líneas inte ¬ 
rrumpidas en la figura 5.6a, el voltaje de salida es continuo y v 0 se vuelve el valor promedio V a . 
Se puede ver en la ecuación (5.27) que el voltaje a través de la carga se puede au mentar variando 

d ciclo de trabajo k, y el voltaje mínimo de salida es V c cuando k = 0 . Sin embargo, e l con verti ¬ 

dor no se puede conmutar continuamente de tal modo que k = 1. para valores de k que tienden 
a la unidad, el voltaje de salida se vuelve muy grande, y muy sensible a los cambios de k. como se 

ye en la figura 5.6c. 

Este principio se puede aplicar para transferir energía de una a otra fuente de voltaje, 
como se ve en la figura 5.7a. Los circuitos equivalentes de los modos de operación están en la fi¬ 
gura 5.7b, y las formas de onda de corriente en la figura 5.7c. La corriente por el inductor en el 
modo 1 es 


y se expresa como 


V, 



*'i(0 = t + i x 


(5.28) 
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(b) Circuitos equivalentes 



(c) Formas de onda de corriente 


FIGURA 5.7 

Arreglo para transferencia de energía. 


en donde I\ es la corriente inicial para el modo 1. Durante este modo, la corriente debe aumentar, 
y la condición necesaria es 


^ > 0 es decir, V s > 0 
dt 

La corriente para el modo 2 se determina con 


y es resuelta como 



+ E 


hit) 1 + h (5.29) 

en donde / 2 es la corriente inicial para el modo 2. Para un sistema estable, la corriente debe 
bajar, y la condición es que 


^ < 0 es decir, V s < E 
dt s 
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Si esta condición no se satisface, la corriente por el inductor continúa aumentando y se presenta 
una situación inestable. En consecuencia, las condiciones para la transferencia controlable de 
potencia son 

0 <V S < E (5.30) 

Esta ecuación indica que el voltaje de suministro V s debe ser menor que el voltaje £, para 
permitir la transferencia de potencia de una fuente fija (o variable) a un voltaje fijo de cd. En el 
frenado eléctrico de los motores de cd, cuando éstos funcionan como generadores de cd, el vol¬ 
taje entre terminales baja a medida que la velocidad de la máquina baja. El convertidor permite 
la transferencia de potencia a una fuente fija de cd o a un reóstato. 

Cuando el convertidor se cierra, la energía pasa de la fuente V s al inductor L. Si entonces 
el convertidor se apaga, pasa una cantidad de la energía almacenada en el inductor, hacia la 
batería E. 

Nota: sin la acción de interrupción periódica, v s debe ser mayor que £, para que se transfiera 
potencia de V s a E. 

Punto clave de la sección 5.4 

• Un convertidor de cd de subida puede producir un voltaje de salida mayor que el de entrada. 
La corriente de entrada se puede transferir a una fuente de mayor voltaje que el voltaje de 
entrada. 


CONVERTIDOR DE SUBIDA CON UNA CARGA RESISTIVA 


En la figura 5.8a se muestra un convertidor de subida con una carga resistiva. Cuando se cierra 
el interruptor 5 1? la corriente aumenta a través de L y el interruptor. El circuito equivalente du¬ 
rante el modo 1 se ve en la figura 5.8b, y la corriente se describe con 





que, si la corriente inicial es I\, da como resultado 

V. 

h (0 = y f + h 


(5.31) 


L D m L 



L 



(c) Modo 2 


FIGURA 5.8 

Convertidor elevador con una carga resistiva. 
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válida para 0 < t < kT. Al final del modo 1, cuando t = kT, 

V s 

h = h(t = kT) = j-kT + l x (5.32) 

Cuando se abre el interruptor la corriente del inductor pasa por la carga RL. 

La corriente equivalente se ve en la figura 5.8c, y la corriente en el modo 2 se descri¬ 
be con 

V s — Rh 4- 7~ i2 "b E 

s ¿ dt ¿ 


que, para una corriente inicial / 2 , da como resultado 

, % V s - E( - t R\ 
i 2 (t) = -±j— (l - e~J + l 2 e~ 

válida para 0 < t < (1 - k)T. Al final del modo 2, cuando t = (1 — k)T, 


-iR 
1 L 


h = h[t = (1 - k)T] = 


1 - e- (1 ~ k)z 




-(l-k)z 


(5.33) 


(5.34) 


donde z = TR/L. De las ecuaciones (5.32) y (5.34) se despejan I { e / 2 , y se obtienen 


1 /? 1 - /? 

= Vsfcz i V,- £ 

2 1 - R 

La corriente de rizo se determina con 



(5.35) 

(5.36) 


(5.37) 


Estas ecuaciones son válidas para E < V? Si E > V s y se abre el interruptor del convertidor Sj, 
el inductor transfiere su energía almacenada a través de R hacia la fuente, y la corriente por el 
inductor es discontinua. 


Ejemplo 5.4 Cálculo de las corrientes de un convertidor de subida de cd 

El convertidor de subida de la figura 5.8a tiene V s = 10 V,/= 1 kHz, R = 5 11, L = 6.5 mH, E = 0 V y k = 0.5. 
Calcular /i, / 2 y A/. Usar SPICE para determinar esos valores y grafícar las corrientes en la carga, el diodo y el 
interruptor. 

Solución 

Con las ecuaciones (5.35) y (5.36) se obtienen /¡ = 3.64 A (3.36 con SPICE) e I 2 = 4.4 A (4.15 A con SPICE). 
Las gráficas de la corriente de carga /(L), la corriente en el diodo I(D m ) y la corriente en el interruptor 
IC(Qi) se ven en la figura 5.9. 
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□ iCCCh) 



□ KDJ 


Tiempo 


FIGURA 5.9 

Gráficas de las corrientes de carga, entrada y diodo para el ejemplo 5.4, obtenidas con SPICE. 


Punto clave de la sección 5.5 

• Con una carga resistiva, la corriente y el voltaje de carga son pulsantes. Se requiere un 
filtro de salida para suavizar el voltaje de salida. 


5.6 PARÁMETROS DE FUNCIONAMIENTO 

Los dispositivos semiconductores de potencia requieren un tiempo mínimo para encender y 
apagar. En consecuencia, el ciclo de trabajo k sólo se puede controlar entre un valor mínimo k mín 
y un valor máximo k máx , limitando así el voltaje mínimo y máximo de salida. También es limitada 
la frecuencia de conmutación del convertidor. Se puede ver en la ecuación (5.22) que la corriente 
de rizo por la carga depende, en proporción inversa, de la frecuencia de conmutación /. La fre¬ 
cuencia debería ser la mayor posible para reducir la corriente de rizo en la carga, y para minimizar 
el tamaño de cualquier inductor adicional en serie, en el circuito de la carga. 

Los parámetros de funcionamiento de los convertidores de subida y de bajada son los 
siguientes: 

corriente de rizo del inductor, A I L , 
frecuencia máxima de conmutación,/ máx , 

condición para corriente continua o discontinua por el inductor, 
valor mínimo del inductor para mantener una corriente continua en él, 
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contenido de rizo del voltaje y la corriente de salida, THD, 

contenido de rizo de la corriente de entrada, THD. 

5.7 CLASIFICACIÓN DE LOS CONVERTIDORES 

El convertidor de bajada en la figura 5.1 sólo permite que la corriente pase del suministro a la 
carga, y se llama convertidor de primer cuadrante. De acuerdo con las direcciones de flujo de 
corrientes y voltajes, los convertidores de cd se pueden clasificar en cinco tipos: 

1. Convertidor de primer cuadrante 

2. Convertidor de segundo cuadrante 

3. Convertidor de primero y segundo cuadrante 

4. Convertidor de tercero y cuarto cuadrante 

5. Convertidor de cuatro cuadrantes. 

Convertidor de primer cuadrante. La corriente de carga fluye por la carga. Tanto el voltaje 
como la corriente de carga son positivos, como se ve en la figura 5.10a. Es un convertidor de un so¬ 
lo cuadrante, y se dice que funciona como rectificador. Se pueden aplicar las ecuaciones de las 
secciones 5.2 y 5.3 para evaluar el funcionamiento de un convertidor de primer cuadrante. 

Convertidor de segundo cuadrante. La corriente sale de la carga. El voltaje en la carga es 
positivo, pero la corriente de carga es negativa, como se ve en la figura 5.10b. También este es un 


V L, 



V L i 


V L i 



Vi 




Vi 



Vi 

v L 




v L 



v L 

0 

I 

L ÍL 

II 0 

ÍL 

II 0 

I 

L ÍL 


(a) Convertidor de primer (b) Convertidor de segundo (c) Convertidor de primero 

cuadrante cuadrante y segundo cuadrantes 



(d) Convertidor de tercero (e) Convertidor de cuatro 

y cuarto cuadrantes cuadrantes 


FIGURA 5.10 

Clasificación de convertidores de cd. 
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¡L 



0 kT T (l+k)T t 

(a) Circuito (c) Corriente de carga 


FIGURA 5.11 

Convertidor de segundo cuadrante. 


convertidor de un solo cuadrante, pero funciona en el segundo cuadrante, y se dice que trabaja 
como inversor. En la figura 5.11a se ve un convertidor de segundo cuadrante, donde la batería E 
es parte de la carga, y puede ser la fuerza contraelectromotriz de un motor de cd. 

Cuando se cierra el interruptor S 4 , el voltaje E impulsa la corriente a través del inductor 
L, y el voltaje de carga v L se vuelve cero. El voltaje instantáneo de carga, y la corriente de 
carga i L , se ven en la figura 5.11b y 5.11c, respectivamente. La corriente i L , que aumenta, se des¬ 
cribe con 


0 = 



+ + E 


que, para la condición inicial i L (t = 0) = / 1? da i L : 

i L = I ie -W - | (1 - é-m) 

R 


para 0 < t < kT 


Cuando t = t\, 


Íl(í = h = kT) = I 2 


(5.38) 


(5.39) 


Cuando se abre el interruptor S 4 , parte de la energía almacenada en el inductor L regresa al 
suministro V s a través del diodo D { . La corriente de carga i L baja. Si se redefine el origen del 
tiempo t — 0,1a corriente en la carga i L se describe con 


V s 





que, con la condición inicial i(t = t 2 ) = 1 2 , resulta 


i L = I 2 e~m + 


V s - E 


( 1 _ e -(RJL) t) 


para 0 < ( < 


R 


(5.40) 
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donde t 2 = (1 - k)T. Cuando t = t 2 , 

i L {t = t 2 ) = I\ para corriente continua de estado estable 
= 0 para corriente discontinua de estado estable 


(5.41) 


Se aplican las condiciones a la frontera en las ecuaciones (5.39) y (5.41) para poder despejar I x e 
I 2 como sigue: 


v s ri - E 

~R 1 - e - * I ~ Ir 


(5.42) 



(5.43) 


Convertidor de primero y segundo cuadrantes. La corriente en la carga puede ser positi¬ 
va o negativa, como se ve en la figura 5.10c. El voltaje de carga siempre es positivo. A esto se le 
llama convertidor de dos cuadrantes. Los convertidores de primero y segundo cuadrantes se pue¬ 
den combinar para formarlo, como se ve en la figura 5.12. Sj y D 4 trabajan como convertidor de 
primer cuadrante. S 2 y k> 4 D x funcionan como convertidor de segundo cuadrante. Se debe tener 
cuidado en asegurar que los dos interruptores no se disparen al mismo tiempo, porque si no, el 
suministro V s se pone en cortocircuito. Esta clase de convertidor puede funcionar como rectifi¬ 
cador o como inversor. 

Convertidor de tercero y cuarto cuadrantes. El circuito se ve en la figura 5.13. El voltaje 
en la carga siempre es negativo. La corriente en la carga puede ser positiva o negativa, como se 




o 


o 


FIGURA 5.12 


Convertidor de primero y segundo cuadrantes. 




o 


o 


FIGURA 5.13 


Convertidor de tercero y cuarto cuadrantes. 
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ve en la figura 5.10d. 5 3 y D 2 funcionan produciendo voltaje y corriente negativos en la carga. Cuan¬ 
do se cierra S 3 , pasa una corriente negativa por la carga. Cuando se abre S 3 , la corriente de carga 
pasa libremente por el diodo D 2 . S 2 y D 3 funcionan produciendo un voltaje negativo y una co¬ 
rriente positiva en la carga. Cuando se cierra S 2 , P asa una corriente positiva por la carga. Cuando 
se abre S 2 , I a corriente pasa libremente por el diodo D 3 . Es importante notar que se debe inver¬ 
tir la polaridad de E para que este circuito produzca un voltaje negativo y una corriente positiva. 
Es un convertidor negativo de dos cuadrantes, que también puede funcionar como rectificador o 
como inversor. 

Convertidor de cuatro cuadrantes [2]. La corriente de carga es positiva o negativa, como 
se ve en la figura 5.10e. El voltaje en la carga también es positivo o negativo. Se pueden combi¬ 
nar un convertidor de primero y segundo cuadrantes, y uno de tercero y cuarto cuadrantes, para 
formar el convertidor de cuatro cuadrantes que se ve en la figura 5.14a. En la figura 5.14b se ven 
las polaridades del voltaje de carga y las corrientes de carga. Los dispositivos que funcionan en 
distintos cuadrantes se ven en la figura 5.14c. Para funcionar en el cuarto cuadrante, debe inver¬ 
tirse la dirección de la batería E. Este convertidor es la base del inversor monofásico en puente 
total de la sección 6.4. 

Para una carga inductiva con una fem (£), como por ejemplo un motor de cd, el converti¬ 
dor de cuatro cuadrantes puede controlar el flujo de la potencia y la velocidad del motor hacia 
adelante ( v L positivo e i L positiva), en avance (hacia adelante) con frenado regenerativo ( v L po¬ 
sitivo e i L invertida), en reversa ( v L negativo e i L inversa) y con frenado regenerativo en reversa 
(v L negativo e i L negativa). 



(b) Polaridades (c) Dispositivos que conducen 


FIGURA 5.14 

Convertidor de cuatro cuadrantes. 
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Punto clave de la sección 5.7 

• Con un control adecuado de conmutación, el convertidor de cuatro cuadrantes puede fun¬ 
cionar y controlar el flujo en cualquiera de los cuatro cuadrantes. Para funcionar en el tercero 
y cuarto cuadrantes, se debe invertir internamente la dirección de la fem E de la carga. 

5.8 REGULADORES DE MODO DE CONMUTACIÓN 

Los convertidores de cd se pueden usar como reguladores de modo de conmutación, para con¬ 
vertir un voltaje de cd, normalmente no regulado, en un voltaje de salida regulado de cd. La re¬ 
gulación se suele obtener con PWM (modulación de ancho de pulso) a determinada frecuencia, 
y el dispositivo de conmutación es, en el caso normal, un BJT, MOSFET o IGBT. Los elementos 
de los reguladores de modo de conmutación se ven en la figura 5.15. Se puede ver en la figura 
5.1b que la salida de los convertidores cd con carga resistiva es discontinua y contiene armónicas. 
El contenido de armónicas se reduce en el caso normal con un filtro LC. 

Los reguladores de conmutación se consiguen en el comercio en forma de circuitos in¬ 
tegrados. El diseñador puede seleccionar la frecuencia de conmutación escogiendo los valores 
de R y C del oscilador de frecuencia. Como regla aproximada, para maximizar la eficiencia, el 
periodo mínimo del oscilador debe ser aproximadamente 100 veces mayor que el tiempo de con¬ 
mutación del transistor; por ejemplo, si un transistor tiene un tiempo de conmutación de 0.5 |xs, 
el periodo del oscilador sería 50 (jls, que equivale a la frecuencia máxima de oscilador de 20 kHz. 
Esta limitación se debe a las pérdidas de conmutación en el transistor, que aumentan con la fre¬ 
cuencia de conmutación, y por ello disminuye la eficiencia. Además, la pérdida en el núcleo de 
los inductores limita el funcionamiento en alta frecuencia. El voltaje de control v c se obtiene 
comparando el voltaje de salida con el valor que se desea. El v cr se puede comparar con un vol¬ 
taje v r en diente de sierra, para generar la señal de control PWM para el convertidor de cd. Hay 
cuatro topologías básicas de los reguladores de conmutación [33,34]: 

1. Reguladores reductores 

2. Reguladores elevadores 

3. Reguladores reductores y elevadores 

4. Reguladores de Cúk 

5.8.1 Reguladores reductores 

En un regulador reductor, el voltaje promedio de salida V a es menor que el voltaje de entrada 
V s , por ello el nombre “reductor”; es un regulador muy difundido [6,7]. El diagrama de circuito 


FIGURA 5.15 

Elementos de reguladores de modo de 
conmutación. 
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(a) Diagrama de circuito 





FIGURA 5.16 

Regulador reductor con i L continua. 


de un regulador reductor que usa un BJT de potencia se ve en la figura 5.16a, y se parece a un 
convertidor de bajada. El funcionamiento del circuito se puede dividir en dos modos. El modo 1 co¬ 
mienza cuando se cierra el transistor Q¡ cuando t = 0. La corriente de entrada, que aumenta, 
pasa por el inductor de filtro L, el capacitor de filtro C y el resistor de carga R. El modo 2 co¬ 
mienza cuando se apaga el transistor Q\ cuando t = t v El diodo de marcha libre D m conduce, por 
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la energía almacenada en el inductor, y la corriente del inductor sigue pasando por L, C, la carga 
y el diodo D m . La corriente del inductor baja hasta que el transistor Q x se enciende de nuevo, en 
el siguiente ciclo. Los circuitos equivalentes de los modos de operación se ven en la figura 5.16b. 
Las formas de onda de voltajes y corrientes se muestran en la figura 5.16c, para un paso continuo 
de la corriente por el inductor L. Se supone que la corriente aumenta y baja en forma lineal. En 
los circuitos prácticos, el interruptor tiene una resistencia finita y no lineal. En general, su efecto 
se puede despreciar, en la mayor parte de las aplicaciones. De acuerdo con la frecuencia de con¬ 
mutación, la inductancia y capacitancia del filtro, la corriente del inductor puede ser discontinua. 
El voltaje a través del inductor L es, en general, 

di 

e L = L — 

L dt 

Suponiendo que la corriente del inductor aumenta en forma lineal de I x a / 2 en el tiempo t u 


es decir, 



h = 


A/L 
y — y 

v s v a 


(5.44) 


(5.45) 


y la corriente del inductor baja en forma lineal, de /2 a/], en el tiempo t 2 . 


es decir. 



(5.46) 


(5.47) 


donde A/ = / 2 — I\ es la corriente de rizo pico a pico en el inductor L. Igualando el valor de A/ 
en las ecuaciones (5.44) y (5.46) se obtiene 


A/ 


(Vs - Vg)tl 
L 


V¿2 


L 


Se sustituye í t = kTy t 2 = (1 — k)T y se obtiene el voltaje promedio de salida: 


V a 



kV, 


(5.48) 


Suponiendo que el circuito no tiene pérdidas, V s l s = V a I a = kV s I a y la corriente promedio de 
entrada es 


I s = kl a 

El periodo de conmutación T se puede expresar como sigue: 

1_ A/L A/ L M LV S 

- f -h + h- V '_ K + K - Va{Vs -v a ) 


(5.49) 


(5.50) 
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que determina la corriente de rizo de pico a pico siguiente: 


es decir, 


A/ 


K(Yi z v ») 

fLV s 


(5.51) 


A/ 


VM 1 ~ k) 

fL 


(5.52) 


Se aplica la ley de corriente de Kirchhoff para poder expresar como sigue la corriente i L por el 
inductor: 


*L = + io 

Si se supone que la corriente de rizo de la carga A i 0 es muy pequeña y despreciable, A i L = A i c . La 
corriente promedio del capacitor, que entra durante t x l 2 + t 2 ¡2 = 772, es 


/ 

c 4 


El voltaje del capacitor se expresa como sigue: 

V C = icdt + v c (t = 0) 


y el voltaje de rizo pico a pico del capacitor es 

A/ 

8 fC 

Se sustituye el valor de A 1 de la ecuación (5.51) o (5.52) en la (5.53), para llegar a 



es decir, 


AF C = 


Vg(Vs ~ Va) 

8 LCfV s 


AV C = 


VMl - k) 

8LCf 2 


(5.53) 


(5.54) 


(5.55) 


Condición para corriente continua en el inductor y voltaje continuo en el capacitor. Si I L 

es la corriente promedio en el inductor, la corriente de rizo en el mismo es A/ = 2 I L . 

Aplicando las ecuaciones (5.48) y (5.52) se obtiene 


v s { 1 - k)k 

fL 


= 2/ t = 2/ fl 


2 kVs 

R 


de donde se obtiene el valor crítico L c del inductor: 


L c = L = 


(1 - k)R 


2/ 


(5.56) 
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Si V c es el voltaje promedio del capacitor, su voltaje de rizo es AV C = 2V a . Con las ecuaciones 
(5.48) y (5.55) se obtiene 


Vs(l ~ k)k 
8LCf 2 


= 2V a = 2kV s 


de donde el valor crítico C c del capacitor es 


C c = C = 


1 - k 
16 L/ 2 


(5.57) 


El regulador reductor sólo requiere un transistor, es sencillo y tiene una eficiencia alta, 
mayor que 90%. La tasa di/dt de la corriente de carga se limita con el inductor L. Sin embargo, la 
corriente de entrada es discontinua, y en el caso normal se requiere un filtro de alisamiento en 
la entrada. Proporciona voltaje de salida de una polaridad, y corriente unidireccional de salida. 
Requiere un circuito de protección para el caso de un posible cortocircuito a través de la trayec¬ 
toria del diodo. 


Ejemplo 5.5 Cálculo de los valores del filtro LC para el regulador reductor 

El regulador reductor de la figura 5.16a tiene un voltaje de entrada V s = 12 V. El voltaje promedio requerido 
de salida es V a = 5 V con R = 500 H y un voltaje de rizo de salida, de pico a pico, de 20 mV. La frecuencia de 
conmutación es 25 kHz. Si la corriente de rizo pico a pico del inductor se limita a 0.8 A, calcular a) el ciclo 
de trabajo k; b) la inductancia L del filtro; c) el capacitor C del filtro, y d) los valores críticos de L y C. 

Solución 

V s = 12 V, AV C = 20 mV, AI = 0.8 A,/= 25 kHz y V a = 5 V. 

a. De la ecuación (5.48), V a = kV s , y k = VJV S = 5/12 = 0.4167 = 41.67%. 

b. De acuerdo con la ecuación (5.51), 


L = 


5(12 - 5) 


0.8 X 25,000 X 12 
c. De acuerdo con la ecuación (5.53), 

0.8 


C = 


8 x 20 X 10" 3 X 25,000 


= 145.83 (jlH 


= 200 |xF 




d. Con la ecuación (5.56) se obtiene L c 
Con la ecuación (5.57) se obtiene C c 


= 5.83 mH 


(1 - k)R (1 - 0.4167) X 500 

2/ “ 2 X 25 X 10 3 

1 - k _ _ 1 - 0.4167 _ 

16L/ 2 ” 16 X 5.83 X 10 2 X (25 X 10 3 ) 2 


= 0.4 |xF 


5.8.2 Reguladores elevadores 

En un regulador elevador [8,9] el voltaje de salida es mayor que el de entrada; de ahí el nombre 
“elevador”. En la figura 5.17a se ve un regulador elevador que usa un MOSFET de potencia. El 
funcionamiento del circuito se puede dividir en dos modos. El modo 1 comienza cuando se cierra 
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FIGURA 5.17 

Regulador elevador con i L continua. 


el transistor M\ cuando t = 0. La corriente de entrada, que aumenta, pasa por el inductor L y el 
transistor Q x . El modo 2 comienza cuando el transistor M x se apaga cuando t = t x . La corriente 
que pasaba por el transistor pasa ahora por L, C, la carga y el diodo D m . La corriente en el induc¬ 
tor cae hasta que se enciende de nuevo el transistor M b en el ciclo siguiente. La energía almace¬ 
nada en el inductor L pasa a la carga. Los circuitos equivalentes para los dos modos de 
operación se ven en la figura 5.17b. Las formas de onda de voltajes y corrientes se muestran en 
la figura 5.17c, para una corriente continua en la carga, suponiendo que la corriente sube y baja 
en forma lineal. 
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Suponiendo que la corriente en el inductor aumenta en forma lineal de / x a I 2 en el tiempo 


V S = L 


h~h 


h 



(5.58) 


es decir. 


h = 


A/L 


(5.59) 


y la corriente por el inductor baja en forma lineal desde I\ hasta / 2 en el tiempo t 2 , 

V s - Va = 

h 

entonces, 

A/L 


f 2 - 


i/ - 1/ 


(5.60) 


(5.61) 


en donde A I = I 2 ~ I\ es la corriente de rizo pico a pico en el inductor L. De las ecuaciones (5.58) 
y (5.60), 


A / = 


VA (V a - V s )t 2 


L L 

Se sustituye t\ = kT y f 2 = (1 - k)T para obtener el voltaje promedio de salida, 


T K 

Vn = V'— = 


! t 2 1 - k 


(5.62) 


que da como resultado 


(1 -*) = 


(5.63) 


Se sustituye k = t\IT = íi/en la ecuación (5.63), para obtener 

V a -v s 


h = 


VJ 


(5.64) 


Suponiendo que el circuito no tiene pérdidas, V S I S = V a I a = V S IJ{ 1 _ k), y la corriente promedio 
de entrada es 


h = 



El periodo T de conmutación se puede calcular como sigue: 


1. _ A/L A/L A/LV; 

~ f-h + h- ^ + y a _ Vs ~ _ yj 


(5.65) 


(5.66) 
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que permite obtener la corriente de rizo pico a pico: 


A/ 


Vs(Vg ~ K) 

fLV a 


es decir, 



(5.67) 


(5.68) 


Cuando el transistor está encendido, el capacitor suministra la corriente de carga durante t = t¡. 
La corriente promedio en el capacitor durante el tiempo t¡ es I c = /„, y el voltaje de rizo pico a 
pico del capacitor es 


A V c = v c — v c (t = 0) 



(5.69) 


Se sustituye t x = ( V a - V S )/(VJ) de la ecuación (5.64), para obtener 


AK C 


UK - Vs) 

V a fC 


o bien, 



(5.70) 


(5.71) 


Condición para corriente continua en inductor y voltaje continuo en capacitor. Si I L es la 

corriente promedio en el inductor, la corriente de rizo por el inductor es A I = 2 I L . 

Con las ecuaciones (5.62) y (5.68) se obtiene 



2 L 


2 V s 

(1 - k)R 


que determina el valor crítico L c del inductor, como sigue: 


L c = L = 


k(l - k)R 

27 


(5.72) 


Si V c es el voltaje promedio del capacitor, el voltaje de rizo del mismo es AK C = 2V a . Se usa la 
ecuación (5.71) para obtener 


Iak 

Cf 


= 2V„ = 2LR 


que da como resultado el valor crítico del capacitor C c : 


k 

2fR 


C c = C = 


(5.73) 
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Un regulador elevador puede subir el voltaje de salida sin un transformador. Como tiene 
sólo un transistor, tiene alta eficiencia. La corriente de entrada es continua. Sin embargo, por el 
transistor de potencia debe pasar un gran pico de corriente. El voltaje de salida es muy sensible 
a los cambios de ciclo de trabajo k y podría ser difícil estabilizar el regulador. La corriente pro¬ 
medio de salida es menor que la corriente promedio por el inductor, en un factor (1 - k) y pasa¬ 
ría una corriente rms mucho mayor por el capacitor del filtro, con lo que se requiere usar un 
capacitor y un inductor de filtro mayores que los de un regulador reductor. 


Ejemplo 5.6 Determinación de las corrientes y voltajes en el regulador elevador 

Un regulador elevador, como el de la figura 5.17a, tiene un voltaje de entrada V s = 5 V. El voltaje prome¬ 
dio de salida V a = 15 V, y la corriente promedio de carga es I a = 0.5 A. La frecuencia de conmutación es 25 
kHz. Si L = 150 |xH y C = 220 |jlF, calcular a) el ciclo de trabajo; b) la corriente de rizo del inductor, A/; 
c) la corriente pico / 2 por el inductor; d) el voltaje de rizo del capacitor de filtro AF C , y e) los valores críticos 
de L y C. 

Solución 

V 5 = 5 V, V a = 15 V,/ = 25 kHz, L = 150 |xH y C = 220 puF. 

a. De acuerdo con la ecuación (5.62), 15 = 5/(1 - /c), es decir, k = 2/3 = 0.6667 = 66.67%. 

b. De acuerdo con la ecuación (5.67), 


A/ 


5 X (15 - 5) 

25,000 X 150 X 1(T 6 X 15 


0.89 A 


c. De acuerdo con la ecuación (5.65), I s = 0.5/(l — 0.667) = 1.5 A, y la corriente pico en el inductor es 


A/ 


0.89 


/ 2 = /, + — = 1.5 + -z- = 1.945 A 
5 2 2 

d. De acuerdo con la ecuación (5.71), 

0.5 X 0.6667 


A V r = 


25,000 x 220 x 10“ 


= 60.61 mV 


- "-Ír-S - 300 

Con la ecuación (5.72) se obtiene L c = 


(1 - k)kR (1 - 0.6667) X 0.6667 x 30 


2 / 


Con la ecuación (5.73) se obtiene C c = —— = 


0.6667 


2 fR 2 X 25 X 10 3 X 30 


2 X 25 X 10 3 
= 0.44 pF 


= 133 pH 


5.8.3 Reguladores reductores y elevadores 

Un regulador reductor y elevador proporciona un voltaje que puede ser menor o mayor que el 
voltaje de entrada; de ahí el nombre “reductor-elevador”; la polaridad del voltaje de salida es 
contraria a la del voltaje de entrada. Estos reguladores también se llaman reguladores inversores. 
En la figura 5.18a se ve el arreglo del circuito de un regulador reductor y elevador. 
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(a) Diagrama de circuito 



FIGURA 5.18 

Regulador reductor-elevador con i L continua. 

El funcionamiento del circuito se puede dividir en dos modos. Durante el modo 1, el 
transistor Q x está encendido y el diodo D m tiene polarización inversa. La corriente de entrada, 
que aumenta, pasa por el inductor L y el transistor Q x . Durante el modo 2, el transistor Q x se 
apaga y la corriente, que pasaba por el inductor L, pasa a a través de L, C, D m y la carga. La 
energía almacenada en el inductor L se transfiere a la carga y la corriente en el inductor cae 
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hasta que el transistor Q x se enciende de nuevo en el ciclo siguiente. En la figura 5.18b se ven 
los circuitos equivalentes de los modos. Las formas de onda para los voltajes y corrientes de 
estado estable del regulador reductor y elevador se ven en la figura 5.18c, para una corriente 
continua de carga. 

Suponiendo que la corriente por el inductor aumenta en forma lineal de I x a I 2 en el tiempo q, 



es decir. 


h ~ 


A IL 

V s 


y la corriente por el inductor baja en forma lineal de / 2 a I x en el tiempo t 2 : 


(5.74) 


(5.75) 


entonces 




(5.76) 


(5.77) 


donde A I = I 2 — I x es la corriente de rizo pico a pico en el inductor L. De las ecuaciones (5.74) 

y (5.76), 


A/ = 


VA 


ZKh 

L 


Se sustituyen q = kT y t 2 = (1 — k)T, con lo que el voltaje promedio de salida es 


V„ = 


V s k 


1 - k 


(5.78) 


Se sustituyen los mismos q = kT y t 2 = (1 — k)T en la ecuación (5.78) se obtiene 


(1 -k) 



(5.79) 


Se sustituye t 2 = (1 - k)Ty (1 — k) de la ecuación (5.79) en la ecuación (5.78) y se obtiene 


h = 


Va 

(Va ~ V S )f 


(5.80) 


Suponiendo que el circuito sea sin pérdidas, V S I S = —V a I a k/(l — k ), la corriente promedio de en¬ 
trada I s se relaciona con la corriente promedio de salida I a con 
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El periodo de conmutación T se puede determinar con 

„ 1 ML A1L AIL(V a - V.) 

/“'■ + ' !_ V, + V. - V.V. 

con lo que se obtiene la corriente de rizo pico a pico 


A/ = 


V s V a 


fL(V a - V s ) 


(5.82) 


(5.83) 


es decir, 



(5.84) 


Cuando el transistor Q x está encendido, el capacitor del filtro suministra la corriente a la carga 
durante t = t x . La corriente promedio de descarga del capacitor es l c = 7 fl , y el voltaje de rizo pico 
a pico del capacitor es 


AK C = 





(5.85) 


Se sustituye íj = VJ[( V a — V s )f\ de la ecuación (5.80) en la (5.85) y se obtiene 


AK C 


IgVg 

(V a ~ V s )fC 


(5.86) 


o bien. 



(5.87) 


Condición para corriente continua en inductor y voltaje continuo en capacitor. Si 1 L es la 

corriente promedio en el inductor, la corriente de rizo A/ en el mismo es A I = 2 I L . Usando las 
ecuaciones (5.78) y (5.84) se obtiene 


kV± 

fL 


= 2 4 = 2 I a 


2kVs 

(1 ~k)R 


que determina el valor crítico del inductor L c : 

(1 - k)R 

L C = L= (5.88) 

Si V c es el voltaje promedio del capacitor, el voltaje de rizo en el mismo es A V c = 2V a . Usando la 
ecuación (5.87) se obtiene 

I a k 

-¿j = 2V a = 2 I a R 

que determina el valor crítico de C c del capacitor como 

k 

2 fR 


C c = C = 


(5.89) 
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Un regulador reductor y elevador proporciona inversión de voltaje de salida sin un trans¬ 
formador. Tiene una eficiencia alta. Cuando hay una falla del transistor, la tasa di/dt de la co¬ 
rriente de falla queda limitada por el inductor L, y será V s /L. Sería fácil implementar la 
protección contra cortocircuito. Sin embargo, la corriente de entrada es discontinua, y por el 
transistor Q x pasa un gran pico de corriente. 


Ejemplo 5.7 Cálculo de las corrientes y voltajes en el regulador reductor y elevador 

El regulador reductor-elevador de la figura 5.18a tiene un voltaje de entrada V s = 12 V. El ciclo de trabajo 
es k = 0.25, y la frecuencia de conmutación es 25 kHz. La inductancia L = 150 y la capacitancia del fil¬ 
tro C = 220 p,F. La corriente promedio de carga es I a = 1.25 A. Calcular a) el voltaje promedio de salida V a \ 
b) la ondulación pico a pico de voltaje de salida, AF C ; c) la corriente de rizo de pico a pico del inductor, A/; 
d) la corriente pico en el transistor, I p y c) los valores críticos de L y C. 

Solución 

V s = 12 V, k = 0.25, l a = 1.25 A,/ = 25 kHz, L = 150 jxH y C = 220 p,F. 

a. De acuerdo con la ecuación (5.78), V a = -12 X 0.25/(l - 0.25) = -4 V. 

b. De acuerdo con la ecuación (5.87), el voltaje de rizo pico a pico en la salida es 


AK C 


1.25 X 0.25 
25,000 X 220 X 10 -6 


56.8 mV 


c. De acuerdo con la ecuación (5.84), la corriente de rizo pico a pico en el inductor es 


A/ 


12 X 0.25 

25,000 X 150 X 10 -6 


0.8 A 


d. De acuerdo con la ecuación (5.81), I s = 1.25 X 0.25/(l - 0.25) = 0.4167 A. Como I s es el prome¬ 
dio de duración kT, la corriente pico a pico en el transistor es 


h 



A/ 

2 


0.4167 0.8 

0.25 + 2 


2.067 A 


R = 


-V a 


1.25 


= 3.2 0 


De acuerdo con la ecuación (5.88), L c = 


(1 - k)R (1 - 0.25) X 3.2 


2 / 


2 X 25 X 10 3 


= 450 pH. 


^ k 0.25 , ^ ^ 

De acuerdo con la ecuación (5.89), C c = — = 2 x 25 X 10 3 X 3 2 = h56 


5.8.4 Reguladores de Cúk 

En la figura 5.19a se ve el circuito del regulador de Cúk [10], usando un transistor de potencia, 
de unión bipolar (BJT). En forma similar al regulador reductor-elevador, el de Cúk proporciona 
un voltaje de salida que es menor o mayor que el voltaje de entrada, pero la polaridad del volta¬ 
je de salida es contraria a la del voltaje de entrada. Tiene el nombre de su inventor [1]. Cuando 
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(b) Circuitos equivalentes (c) Formas de onda 


FIGURA 5.19 
Regulador de Cúk. 
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se cierra el voltaje de entrada y el transistor Q x está abierto, el diodo D m tiene polarización 
directa y el capacitor C\ se carga a través de L h D m y el suministro de entrada V s . 

El funcionamiento del circuito se puede dividir en dos modos. El modo 1 comienza cuan¬ 
do el transistor Q x se apaga en t = 0. Aumenta la corriente a través del inductor L x . Al mismo 
tiempo, el voltaje del capacitor C\ polariza el diodo D m en sentido inverso y lo abre. El capacitor 
C¡ descarga su energía al circuito formado por Q, C 2 , la carga y L 2 . El modo 2 comienza cuando 
el transistor Q¡ se apaga cuando t = t x . El capacitor Q se carga desde el suministro de entrada, y 
la energía almacenada en el inductor L 2 pasa a la carga. El diodo D m y el transistor Q x propor¬ 
cionan una acción de conmutación sincrónica. El capacitor Q es el medio de transferencia de 
energía de la fuente a la carga. Los circuitos equivalentes para los dos modos se ven en la figura 
5.19b, y las formas de onda de los voltajes y corrientes de estado estable se ven en la figura 5.19c, 
para una corriente continua en la carga. 

Suponiendo que la corriente del inductor L\ aumenta en forma lineal de I Ln a I Ln en el 
tiempo t\ 9 



(5.90) 


es decir, 



(5.91) 


y debido al capacitor Q cargado, la corriente del inductor L x baja en forma lineal de / L12 a I LU 
en el tiempo í 2 , 



(5.92) 


o bien, 



(5.93) 


donde V cl es el voltaje promedio del capacitor Q, y A/¡ = I Ln ~ ^lh* l as ecuaciones (5.90) 


y (5.92), 



Se sustituyen t\ = kT y t 2 = (1 — k)T, y el voltaje promedio del capacitor Cj es 



(5.94) 


Suponiendo que la corriente en el inductor L 2 del filtro aumenta en forma lineal de I L2 \ a ¡ 122 cn 
el tiempo q, 



h h 


(5.95) 
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es decir. 


h = 


A/?L 


2^2 


Vd + K 


y la corriente en el inductor L 2 baja en forma lineal de I L2 2 a / L2 i en el tiempo t 2 , 

A/ 2 


K = -L, 


entonces 


h ~ ~ 


h 

M 2 L 2 


donde A I 2 = I L22 - l L2V De las ecuaciones (5.95) y (5.97), 

(Va + Vg)h = _VJ2 
L 2 l 2 


A 1 7 = 


Se sustituyen t\ = kT y t 2 = (1 — k)T , y el voltaje promedio del capacitor C\ es 

K. - 4 


(5.96) 


(5.97) 


(5.98) 


(5.99) 


Igualando las ecuaciones (5.94) y (5.99), se puede determinar el voltaje promedio de salida: 

kV' 


Vn = - 


1 - k 


que equivale a 


k = 


K - V , 


(5.100) 


(5.101) 


1 - A: = 


Ve - V, 


(5.102) 


Suponiendo que el circuito no tiene pérdidas, V S I S = —V a I a = V s I a kl( 1 — k), y la corriente pro¬ 
medio de entrada es 


klg 

S í-k 


El periodo T de conmutación se puede determinar con las ecuaciones (5.91) y (5.93): 

rp _ 1 _ ^ , _ A/jL, M X L X _ -AI x L x V cl 

1 ~ ~ h + h ~ 77 " 


/ 


V, - V cl V S (V S - V cX ) 


(5.103) 


(5.104) 


que da como resultado la corriente de rizo pico a pico en el inductor L x : 

„, -v¿v, - v cX ) 

A/, =- 


fL iV cl 


(5.105) 
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o bien, 


A L = 


v¿_ 

fL i 


(5.106) 


También se puede determinar el periodo de conmutación con las ecuaciones (5.96) y (5.98): 

a/ 2 l 2 -a i 2 l 2 v c1 


1 A/ 2 L2 

= 7 = h + h = v cl + v a 


Va(V cl + V a ) 


y con eso se obtiene la corriente de rizo pico a pico en el inductor L 2 : 

-V a (V cl + V a ) 


Ah = 


entonces 


Ah = - 


V a ( 1 - k) kV s 


fL 2 


_£_ 

fL 2 


(5.107) 


(5.108) 


(5.109) 


Cuando el transistor <2i está apagado, el capacitor de transferencia de energía Q se carga con la 
corriente de entrada durante el tiempo t = t 2 . La corriente promedio de carga para C\ es h 1 = Is 
y el voltaje de rizo pico a pico en el capacitor Q es 


A Va 



(5.110) 


Con la ecuación (5.102) se obtiene t 2 = VJ[(V s — V a )f\, y la ecuación (5.110) se convierte en 


por tanto. 


A Va 


hVs 

(V s - v a )fc. 


AV'a 


/,(! ~ k) 

fC x 


(5.111) 


(5.112) 


Si se supone que el rizo de la corriente de carga A i Q es despreciable, A i L2 = A/ c2 . La corriente 
promedio de carga de C 2 , que pasa durante el tiempo 772 es i* = A/ 2 /4, y el voltaje de rizo pico 
a pico del capacitor C 2 es 





A/ 2 

8 fC 2 


(5.113) 


es decir, 


Vg{ 1 - k) = kV s 

8C 2 L2/ 2 8 C 2 L 2 f 


(5.114) 
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Condición para corriente continua en el inductor y voltaje continuo en el capacitor. Si I L \ es 

la corriente promedio en el inductor Lj, la corriente de rizo por el inductor es A I x = 21 LX . Se usan 
las ecuaciones (5.103) y (5.106) para obtener 


kVs 
fL i 


24i 




que da como resultado el valor crítico de L cl del inductor: 


¿el ~ ¿1 


(1 - k) 2 R 
2kf 


(5.115) 


Si I L2 es la corriente promedio en el inductor L 2 , la corriente de rizo en el mismo es AJ¡ = 21 L2 . Se 
usan las ecuaciones (5.100) y (5.109) para obtener 

Ws_ or _ 0T 2K 2kVs 

fL 2 L2 a R (1 - k)R 


que determina el valor crítico del inductor L c2 : 


, (1 - *)* 
La ~ Lz ~ 


(5.116) 


Si V cl es el voltaje promedio del capacitor, el voltaje de rizo en el capacitor es AV cX = 2V a . Se 
sustituye esto en la ecuación (5.112) y se obtiene 


4(1 ~ k) 

fCi 


= 2V a = 2 I a R 


que, después de sustituir I s , determina el valor crítico de C A del capacitor: 


Ccl 



(5.117) 


Si V c2 es el voltaje promedio del capacitor, el voltaje de rizo del capacitor es AV c2 = 2V a . Con las 
ecuaciones (5.100) y (5.114) se obtiene 


kV s 

8 C 2 L 2 / 2 


= 2V a = 


2 kVs 

1 - k 


que, después de sustituir L 2 de la ecuación (5.116), determina el valor crítico de del capacitor C c2 : 


Cc2 - C 2 


1 

8 fR 


(5.118) 


El regulador de Cúk se basa en la transferencia de energía del capacitor. En consecuencia, 
la corriente de entrada es continua. El circuito tiene pocas pérdidas de conmutación y gran eficien¬ 
cia. Cuando se apaga el transistor Q t , debe conducir las corrientes de los inductores L\ y L 2 . Como 
consecuencia, pasa un gran pico de corriente por ese transistor. Como el capacitor proporciona 
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la transferencia de energía, la corriente de rizo en el capacitor C\ también es alta. Este circuito 
también requiere un capacitor y un inductor adicionales. 


Ejemplo 5.8 Cálculo de corrientes y voltajes en el regulador de Cúk 

El voltaje de entrada de un convertidor de Cúk se ve en la figura 5.19a, y V s = 12 V. El ciclo de trabajo es 
k = 0.25, y la frecuencia de conmutación es 25 kHz. La inductancia del filtro es L 2 = 150 pH, y la capacitan¬ 
cia del filtro es C 2 = 220 (jlF. La capacitancia de transferencia de energía es C x = 200 pF, y la inductancia L x 
= 180 jjlH. La corriente promedio de carga es I a = 1.25 A. Determinar a) el voltaje promedio de salida V a ; 
b) la corriente promedio de entrada I s ; c) la corriente de rizo pico a pico del inductor L x , A/ t ; d) el voltaje de 
rizo pico a pico \V cX del capacitor C x , e) la corriente pico a pico A/ 2 en el inductor L 2 ; f) el voltaje de rizo pico 
a pico A V c2 del capacitor C 2 , y g) la corriente pico en el transistor l p . 

Solución 

V s = 12 V, k = 0.25, I a = 1.25 A,/ = 25 kHz, L x = 180 pH, C x = 200 pF, L 2 = 150 pH y C 2 = 220 pF. 

a. De acuerdo con la ecuación (5.100), V a — -0.25 X 12/(1 — 0.25) = -4 V. 

b. De acuerdo con la ecuación (5.103), I s = 1.25 X 0.25/(l — 0.25) = 0.42 A. 

c. De acuerdo con la ecuación (5.106), A/ t = 12 X 0.25/(25,000 X 180 X 10- 6 ) = 0.67 A. 

d. De acuerdo con la ecuación (5.112), AV cX = 0.42 X (1 — 0.25)/(25,000 X 200 X 10 -6 ) = 0.67 A. 

e. De acuerdo con la ecuación (5.109), A/ 2 = 0.25 X 12/(25,000 X 150 X 10~ 6 ) = 0.8 A. 

f. De acuerdo con la ecuación (5.113), AF c2 = 0.8/(8 X 25,000 X 220 X 10 -6 ) = 18.18 mV. 

g. El voltaje promedio a través del diodo se calcula con 

v dm = -kv cl = —V a k \ = V a (5.119) 

Para un circuito sin pérdidas, I L2 V’ dm = VJa y e l valor promedio de la corriente en el inductor L 2 es 

, . 

L2 Vdm a (5.120) 

= 1.25 A 


En consecuencia, la comente pico en el transistor es 

A/, A I 2 0.67 0.8 

lp = /, + + Ili + -y = 0-42 + — + 1.25 + — = 2.405 A 


5.8.5 Limitaciones de la conversión en una etapa 

Los cuatro reguladores sólo usan un transistor y sólo tienen conversión en una etapa; requieren 
inductores o capacitores para la transferencia de energía. Debido a las limitaciones de manejo 
de corriente de un solo transistor, la potencia de salida de esos reguladores es pequeña, en el 
caso normal de decenas de watts. A mayor corriente aumenta el tamaño de esos componentes, 
con mayores pérdidas en componentes, y baja la eficiencia. Además no hay aislamiento entre el 
voltaje de entrada y de salida, lo cual es muy conveniente en la mayor parte de las aplicaciones. 
Para aplicaciones de alta potencia se usan conversiones en varias etapas, en las que un voltaje de 
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Condición para corriente continua en el inductor y voltaje continuo en el capacitor. Si I L \ es 

la corriente promedio en el inductor la corriente de rizo por el inductor es A I x = 2 I LX . Se usan 
las ecuaciones (5.103) y (5.106) para obtener 


kV -s 

fL i 


= 21 , 


L1 



que da como resultado el valor crítico de L c] del inductor: 


L c i - 


(1 - kfR 
2 kf 


(5.115) 


Si I L 2 es la corriente promedio en el inductor L 2 , la corriente de rizo en el mismo es AI¡ = 2 I L2 . Se 
usan las ecuaciones (5.100) y (5.109) para obtener 

2V ° 2kV S 

fL 2 L2 a R (1 - k)R 


que determina el valor crítico del inductor L c2 : 


(1 - k)R 

L ‘ 2 - Ll ~ 2 / 


(5.116) 


Si V cX es el voltaje promedio del capacitor, el voltaje de rizo en el capacitor es AV cl = 2V a . Se 
sustituye esto en la ecuación (5.112) y se obtiene 


fr(l - k) 

fCx 


= 2V a = 2 I a R 


que, después de sustituir Is, determina el valor crítico de C cl del capacitor: 


Cd - Q 


k 

2fR 


(5.117) 


Si V c2 es el voltaje promedio del capacitor, el voltaje de rizo del capacitor es AV c2 = 2V a . Con las 
ecuaciones (5.100) y (5.114) se obtiene 


kV s 

8 C 2 L 2 f 2 


= 2V a = 


2 kV s 
1 - k 


que, después de sustituir L 2 de la ecuación (5.116), determina el valor crítico de del capacitor C c2 : 


C c 2 ~ C 2 


1 

8 fR 


(5.118) 


El regulador de Cúk se basa en la transferencia de energía del capacitor. En consecuencia, 
la corriente de entrada es continua. El circuito tiene pocas pérdidas de conmutación y gran eficien¬ 
cia. Cuando se apaga el transistor <2i,debe conducir las corrientes de los inductores L\ y L 2 . Como 
consecuencia, pasa un gran pico de corriente por ese transistor. Como el capacitor proporciona 
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la transferencia de energía, la corriente de rizo en el capacitor C\ también es alta. Este circuito 
también requiere un capacitor y un inductor adicionales. 


Ejemplo 5.8 Cálculo de corrientes y voltajes en el regulador de Cúk 

El voltaje de entrada de un convertidor de Cúk se ve en la figura 5.19a, y V s = 12 V. El ciclo de trabajo es 
k = 0.25, y la frecuencia de conmutación es 25 kHz. La inductancia del filtro es L 2 = 150 |xH, y la capacitan¬ 
cia del filtro es C 2 = 220 pF. La capacitancia de transferencia de energía es C x = 200 pF, y la inductancia L x 
= 180 pH. La corriente promedio de carga es I a = 1.25 A. Determinar a) el voltaje promedio de salida V a ; 
b) la corriente promedio de entrada / 5 ; c) la corriente de rizo pico a pico del inductor L x , AI¡; d) el voltaje de 
rizo pico a pico AV cX del capacitor C x ; e) la corriente pico a pico A/ 2 en el inductor L 2 ; f) el voltaje de rizo pico 
a pico AV c2 del capacitor C 2 , y g) la corriente pico en el transistor I p . 

Solución 

V 5 = 12 V, k = 0.25, I a = 1.25 A,/ = 25 kHz, L x = 180 pH, C x = 200 pF, L 2 = 150 pH y C 2 = 220 pF. 

a. De acuerdo con la ecuación (5.100), V a = -0.25 X 12/(1 — 0.25) = -4 V. 

b. De acuerdo con la ecuación (5.103), I s = 1.25 X 0.25/(l — 0.25) = 0.42 A. 

c. De acuerdo con la ecuación (5.106), A I x = 12 X 0.25/(25,000 X 180 X 10- 6 ) = 0.67 A. 

d. De acuerdo con la ecuación (5.112), AV cl = 0.42 X (1 - 0.25)/(25,000 X 200 X 10~ 6 ) = 0.67 A. 

e. De acuerdo con la ecuación (5.109), A/ 2 = 0.25 X 12/(25,000 X 150 X 10 -6 ) = 0.8 A. 

f. De acuerdo con la ecuación (5.113), AV c2 = 0.8/(8 x 25,000 x 220 X 10 -6 ) = 18.18 mV. 

g. El voltaje promedio a través del diodo se calcula con 

v dm = -kv cl = -V a k Zj¿= v a (5.119) 

Para un circuito sin pérdidas, luYdm = VJa y e l valor promedio de la corriente en el inductor L 2 es 

/ =^ = / 

L2 Vdn, a (5.120) 

= 1.25 A 


En consecuencia, la corriente pico en el transistor es 


~ h + 


A/, 


+ l 


A U 


L2 


= 0.42 + 


0.67 


0.8 

+ 1.25 + — = 2.405 A 


5.8.5 Limitaciones de la conversión en una etapa 

Los cuatro reguladores sólo usan un transistor y sólo tienen conversión en una etapa; requieren 
inductores o capacitores para la transferencia de energía. Debido a las limitaciones de manejo 
de corriente de un solo transistor, la potencia de salida de esos reguladores es pequeña, en el 
caso normal de decenas de watts. A mayor corriente aumenta el tamaño de esos componentes, 
con mayores pérdidas en componentes, y baja la eficiencia. Además no hay aislamiento entre el 
voltaje de entrada y de salida, lo cual es muy conveniente en la mayor parte de las aplicaciones. 
Para aplicaciones de alta potencia se usan conversiones en varias etapas, en las que un voltaje de 
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cd se convierte en ca por un inversor. La salida ca se aísla con un transformador, y después se con¬ 
vierte en cd con rectificadores. Las conversiones en varias etapas se describen en la sección 14-4. 

Punto clave de la sección 5.8 

• Un regulador de cd puede producir un voltaje de salida, que es mayor o menor que el vol¬ 
taje de suministro de cd. Se usan filtros LC para reducir el contenido de armónicas del 
voltaje de salida. Dependiendo de la clase del regulador, la polaridad del voltaje de salida 
puede ser opuesta a la del voltaje de entrada. 


5.9 COMPARACIÓN DE LOS REGULADORES 

Cuando una corriente pasa por un inductor, se establece un campo magnético. Todo cambio de 
esa corriente cambia ese campo y se induce una fem. Esta emf actúa en tal dirección como para 
mantener el flujo en su densidad original. A este efecto se le llama autoinducción. Un inductor 
limita el aumento y disminución de sus corrientes, y trata de mantener bajo el voltaje de rizo. 

No hay cambio en la posición del interruptor principal Q 1 en los reguladores reductores y 
reductores-elevadores. El interruptor Q 1 se conecta a la línea de suministro de cd. De igual modo, 
no hay cambio en la posición del interruptor principal Q¡ en los reguladores elevadores y de 
Cúk. El interruptor Q x se conecta entre las dos líneas de suministro. Cuando se cierra el inte¬ 
rruptor, el suministro queda en corto a través de un inductor L, que limita la rapidez de aumento 
de la corriente de suministro. 

En la sección 5.8 se deducirá la ganancia de voltaje de los reguladores con la hipótesis que 
no hay resistencias asociadas con los inductores y los capacitores. Sin embargo, esas resistencias, 
aunque pequeñas, pueden reducir en forma apreciable la ganancia [11,12]. La tabla 5.1 es un re¬ 
sumen de las ganancias de voltaje en los reguladores. 

Los inductores y los capacitores funcionan como elementos de almacenamiento de energía 
en los reguladores de modo conmutado, y como elementos de filtro para alisar las armónicas de 
corriente. Se puede observar en las ecuaciones (B.17) y (B.18) del apéndice B, que la pérdida mag¬ 
nética aumenta con el cuadrado de la frecuencia. Por otra parte, una frecuencia mayor reduce el 


TABLA 5.1 

Resumen de ganancias de regulador [Ref. 11] 




Regulador 

Ganancia de voltaje G(k) = VJV S 
con valores despreciables de r L y r c 

Ganancia de voltaje G(k) = VJV 5 con 
valores finitos de r L y r c 


Reductor 

k 

kR 



R + r L 


Elevador 

1 

1 

(1 - k) 2 R 



1 - k 

1 - k 

(1 - k) 2 R + r L + k( 1 - *)( 

' r C R \ 





,r c + R/- 



Reductor-elevador 


-k 
1 - k 


-k 
1 - k 


(1 - k) 2 R 


(1 - k) 2 R + r L 4- k( 1 
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tamaño de los inductores para el mismo valor de corriente de rizo y el mismo requisito de filtrado. 
En el diseño de los convertidores cd-cd se requiere un compromiso entre la frecuencia de conmu¬ 
tación, los tamaños de inductor, los tamaños de capacitor y las pérdidas por conmutación. 


5.10 CONVERTIDOR ELEVADOR CON VARIAS SALIDAS 

Para un procesador digital de señal, el cómputo de alta velocidad requiere un alto voltaje de su¬ 
ministro V s , para tener conmutación rápida. Como el consumo de potencia es proporcional al 
cuadrado de V s , se aconseja bajar V s cuando se necesita menor velocidad de cómputo. Se puede 
usar un convertidor elevador para alimentar núcleos de procesadores de alta velocidad con un 
voltaje de suministro muy bajo. En la figura 5.20 se ve la topología de un convertidor elevador 
con un inductor y salida dual (SIDO, de single-inductor dual-output). 

Las dos salidas, V oa y V ob , comparten al inductor L y al interruptor S x . La figura 5.21 muestra 
los tiempos del convertidor. Funciona con dos fases complementarias cp fl y <p¿. Durante = 1, S b 
se abre y no pasa corriente a V ob , mientras que S x se cierra primero. La corriente por el inductor 
I L aumenta hasta que se termina el tiempo k Xa T (determinado por la salida de un amplificador de 
error), siendo T el periodo de conmutación del convertidor. Durante el tiempo k 2a T , S x se abre y 
S a se cierra para desviar la corriente del inductor hacia la salida V oa . Un detector de corriente ce¬ 
ro capta la corriente del inductor, y cuando baja a cero, el convertidor entra al tiempo k 3a T, y S a 
se abre de nuevo. La corriente en el inductor permanece en cero hasta que <p¿, = 1. Así, k Xa , k ^ y 
k 3a deben satisfacer los requisitos siguientes: 

k Xa + < 0.5 (5.121) 

k x a + k 2a + k 3a = 1 (5.122) 

Durante cp a = 1, el controlador multiplexa la corriente en la salida V oa . De igual modo, el contro¬ 
lador multiplexa la corriente del inductor en la salida Vob, durante = 1 . El controlador regula 
las dos salidas en forma alternada. Debido a la presencia de k 3a T y k 3b T, el convertidor funcio¬ 
na en modo de conducción discontinua (DCM, de discontinuous conduction mode), aislando en 
esencia el control de las dos salidas, de modo que la variación de carga en una salida no afecte a 
la otra. En consecuencia, se alivia el problema de regulación cruzada. Otra ventaja del DCM es 



FIGURA 5.20 

Convertidor elevador con un inductor y salida dual. [Ref. 12, D. Ma.] 
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FIGURA 5.21 

Diagrama de tiempos para el convertidor elevador de salida dual. 


la compensación simple del sistema, porque sólo hay un polo LHP en la función de transferencia 
de la ganancia de lazo en cada salida [13]. 

Con un control similar de multiplexión en el tiempo, se puede ampliar con facilidad el con¬ 
vertidor de salida dual para tener N salidas, como se ve en la figura 5.22, si se asignan N fases que 
no se traslapen a las correspondientes salidas. Si se emplea control por multiplexión en el tiem¬ 
po (TM, de time multiplexing ), un solo controlador se comparte entre todas las salidas. Se emplea 
rectificación sincrónica, en el sentido que el transistor se apaga al reemplazar el diodo cuando la 
corriente del inductor tiende a ser negativa, con lo que se eliminan las caídas en diodo y se au¬ 
menta la eficiencia. Todos los interruptores de potencia y el controlador se pueden fabricar en 
un circuito integrado [14,15] y con sólo un inductor para todas las salidas, se minimizan los com¬ 
ponentes externos. 

Punto clave de la sección 5.10 

• El convertidor elevador puede ampliarse para obtener varias salidas sólo con un inductor. 
Si se emplea un control TM (multiplexión en el tiempo), un solo controlador se comparte 
entre todas las salidas. Todos los interruptores de potencia y el controlador se pueden fa¬ 
bricar en un circuito integrado, y con sólo un inductor para todas las salidas, se minimizan 
los componentes externos. Este convertidor podría encontrar aplicaciones como fuente de 
poder para procesadores digitales de señales de alta velocidad. 
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FIGURA 5.22 

Topología del convertidor elevador con N salidas. 


5.11 CONVERTIDOR ELEVADOR ALIMENTADO POR RECTIFICADOR DE DIODO 

Los diodos rectificadores son los circuitos de uso más frecuente en aplicaciones donde la entrada 
es el suministro de ca (por ejemplo, en computadoras, telecomunicaciones, alumbrado fluorescen¬ 
te y acondicionamiento de aire). El factor de potencia de los rectificadores de diodo con una carga 
resistiva puede llegar hasta a 0.9, y es menor con una carga reactiva. Con ayuda de las técnicas mo¬ 
dernas de control, la corriente de entrada de los rectificadores se puede hacer senoidal y en fase 
con el voltaje de entrada, obteniendo así un FP en la entrada igual a aproximadamente uno. En la 
figura 5.23a se muestra un circuito con un FP unitario, donde se combina un puente rectificador 
completo y un convertidor elevador. La corriente de entrada del convertidor se controla para se¬ 
guir la forma de onda totalmente rectificada del voltaje de entrada senoidal mediante control 
PWM (por modulación de ancho de pulso) [16-23]. Las señales de control PWM se pueden gene¬ 
rar con la técnica de histéresis de todo o nada (BBH, de bang-bang hysteresis ), parecida a la modu¬ 
lación delta de la figura 6.26. La técnica, que se ve en la figura 5.23b, tiene la ventaja de producir un 
control instantáneo de corriente, dando como resultado una respuesta rápida. Sin embargo, la fre¬ 
cuencia de conmutación no es constante, y varía mucho durante cada medio ciclo del voltaje de en¬ 
trada de ca. También, la frecuencia es sensible a los valores de los componentes del circuito. 

Se puede mantener constante la frecuencia de conmutación usando la corriente de refe¬ 
rencia 7 ref y la corriente de retroalimentación Ip promediada en el periodo por cada conmutación. 
Esto se ve en la figura 5.23c. 7 ref se compara con 7^. Si 7 ref > 7^,, el ciclo de trabajo es mayor 
que 50%. Para 7 ref = 7^ el ciclo de trabajo es 50%. Cuando 7 ref < 7^,, el ciclo de trabajo es me¬ 
nor que 50%. El error queda forzado a permanecer entre el máximo y el mínimo de la onda 
triangular, y la corriente del inductor sigue la onda senoidal de referencia, que se sobrepone 
con una onda triangular. La corriente de referencia 7 ref se genera a partir del voltaje de error 
V e (= V ref - V G ) y el voltaje de entrada F entrada al convertidor elevador. 

El convertidor elevador también se puede usar para corregir el factor de potencia de rectifi¬ 
cadores trifásicos de diodo, con filtros capacitivos de salida [19,29], como se ve en la figura 5.24. 
El convertidor elevador se opera con DCM (modo de conducción discontinua) como el modo de 
corriente del inductor, para obtener una forma senoidal de la corriente de entrada. Este circuito 
sólo usa un interruptor activo, sin tener control activo de la corriente. Las desventajas del converti¬ 
dor sencillo son un voltaje excesivo de salida y la presencia de quintas armónicas en la corriente 
de línea. Esta clase de convertidor se suele usar en aplicaciones industriales y comerciales que 
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(a) Arreglo del circuito 





(b) Control de histéresis todo o nada de corriente de 
señales de compuerta 



FIGURA 5.23 

Acondicionamiento del factor de potencia de rectificadores de diodo. 
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FIGURA 5.24 

Convertidor elevador con rectificador alimentado por corriente trifásica. [Ref. 29, C. Mufioz.] 


requieren un alto factor de potencia en la entrada, porque su forma de onda de corriente de entra¬ 
da sigue en forma automática la forma de onda del voltaje de entrada. También, el circuito tiene 
una eficiencia extremadamente alta. 

Sin embargo, si el circuito se implementa con el control convencional de frecuencia cons¬ 
tante, banda estrecha y retroalimentación de voltaje de salida, que mantiene constante el ciclo 
de trabajo del interruptor durante un periodo rectificado de la línea, la corriente de entrada al 
rectificador contiene una armónica de quinto orden relativamente grande. El resultado es que a 
potencias mayores de 5 kW, la armónica de quinto orden impone severos compromisos entre di¬ 
seño, funcionamiento y costo, para cumplir con los valores máximos admisibles de corrientes 
armónicas definidos por el documento IEC555-2 [30]. Con métodos avanzados de control, como 
el método de inyección de armónicas [31] se puede reducir la quinta armónica de la corriente de 
entrada, de tal manera que se amplíe el valor de la potencia con el que el contenido de armóni¬ 
cas en la corriente de entrada siga cumpliendo con la norma IEC555-2. 

La figura 5.25 muestra el diagrama de bloques de la técnica robusta de inyección de armó¬ 
nicas introducida en [3-5]. Una señal de voltaje que es proporcional al componente invertido de ca 
de los voltajes de entrada trifásicos, línea a línea y rectificados, se inyecta al lazo de retroalimen¬ 
tación del voltaje de salida. La señal inyectada hace variar el ciclo de trabajo del rectificador, 
dentro de un ciclo de línea, para reducir la armónica de quinto orden y mejorar la distorsión 
armónica total de las corrientes de entrada al rectificador. 

Punto clave de la sección 5.11 

• El puente rectificador total se puede combinar con un convertidor elevador para obtener 
un circuito con un factor de potencia unitario. Al controlar la corriente del inductor eleva¬ 
dor con ayuda de una técnica de control por retroalimentación, se puede hacer senoidal la 
corriente de entrada al rectificador, y en fase con el voltaje de entrada, teniendo así un FP 
aproximado de uno en la entrada. 
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FIGURA 5.25 

Rectificador trifásico con DCM con un método de inyección de armónica. [Ref. 31, Y. Jang.] 


5.12 


DISEÑO DEL CIRCUITO INTERRUPTOR PERIÓDICO 

En la ecuación (5.7) se puede ver que el voltaje de salida contiene armónicas. Se puede imple- 
mentar un filtro de salida del tipo C, LC o L conectado a la salida, para reducir las armónicas en 
la salida [24,25]. Las técnicas del diseño del filtro son parecidas a las de los ejemplos 3.17 y 10.15. 

En la figura 5.26a se ve un convertidor con una carga muy inductiva. El rizo de la corrien¬ 
te de carga es despreciable (A/ = 0). Si la corriente promedio en la carga es 7 a , la corriente pico 
de carga es l m = I a + A/ = I a . La corriente de entrada, que tiene forma pulsada como se ve en la 
figura 5.26b, contiene armónicas y se puede expresar en series de Fourier como sigue: 

I a 00 

i n h(t) = kl a H-— V sen 2n r nk eos 2nnft 

j 7 " =1 (5-123) 

H-— V (1 — eos 2 n'uk) sen 2mr/7 

r™ /í=l 


La componente fundamental (n = 1) de la corriente armónica generada en el convertidor, en el 
lado de la entrada, es 

i\h{t) = — sen 2irk eos 2t rft H—- (1 — eos 2 nk) sen 2tt ft 

TT IT 


(5.124) 
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kT T 

(b) Corriente del interruptor 


FIGURA 5.26 

Forma de onda de corriente de entrada del convertidor. 


FIGURA 5.27 

Convertidor con filtro de 
entrada. 



FIGURA 5.28 

Circuito equivalente para las corrientes 
armónicas. 



En la práctica, se suele conectar un filtro de entrada, como el que muestra la figura 5.27, pa¬ 
ra filtrar y eliminar de la línea de suministro las armónicas generadas por el convertidor. El circuito 
equivalente de las corrientes armónicas generadas por el convertidor se ve en la figura 5.28, y el 
valor rms del rc-ésimo componente armónico en la línea de suministro se puede calcular con 


Ins = 


1 


1 .1 u — 


1 + (In-nfVl.r., nh 




(5.125) 


donde/es la frecuencia de conmutación y f 0 = l/(2i i\/L e C e ) es la frecuencia de resonancia del 
filtro. Si (///o) > i •> lo cual es en general el caso, la /" 2 -esima comente armomea en el suministro es 



(5.126) 


Una alta frecuencia de conmutación reduce los tamaños de los elementos del filtro de entrada, 
pero también aumentan las frecuencias de las armónicas generadas por el convertidor en la línea 
de suministro, lo cual puede causar problemas de interferencia con las señales de control y co¬ 
municaciones. 

Si la fuente contiene algunas inductancias L s y se cierra el interruptor del convertidor, co¬ 
mo en la figura 5.1a, puede almacenarse alguna cantidad de energía en esas inductancias. Si se 
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trata de abrir el interruptor del convertidor, podrían dañarse los dispositivos del convertidor de 
potencia por un voltaje inducido resultante de esa energía almacenada. El filtro LC de entrada 
proporciona una fuente de baja impedancia para la acción del convertidor. 


Ejemplo 5.9 Determinación de la corriente armónica de entrada de un convertidor de cd 

Un convertidor suministra a una carga muy inductiva, como se ve en la figura 5.26a. La corriente promedio 
de carga es l a = 100 A y la corriente de rizo de la carga se puede considerar despreciable (A/ = 0). Se usa un 
filtro LC sencillo de entrada, con L e = 0.3 mH y C e = 4500 |xF. Si el convertidor funciona con una frecuen¬ 
cia de 350 Hz y un ciclo de trabajo de 0.5, determinar el valor máximo rms del componente fundamental de 
la armónica de corriente generada por el convertidor en la línea de suministro. 

Solución _ 

Para/ a = 100 A,/ = 350 Hz, k = 0.50, C e = 4500 /¿F y L e = 0.3 mH, f 0 = íí{2vVc e L e ) = 136.98 Hz. Se 
puede escribir como sigue la ecuación (5.124): 

I\h(t) = A\ cos2tt ft + B x sen 2 tt/7 

en donde A x = (I a / tt) sen 2tt k y B { = (I a h r)(l - eos 2 irk). La magnitud pico de esta corriente se calcula 
con 

Vil 

Iph = (M + B\) m =-- (1 - eos 2-nk) 1 ' 2 (5.127) 

H TT 


El valor rms de esta corriente es 


I ih = — (1 - eos 2ir k) m = 45.02 A 

TT 

que es máxima cuando k = 0.5. El componente fundamental de la corriente armónica generada por el con¬ 
vertidor, en el suministro, se puede calcular con la ecuación (5.125) y es 

Iu = ---2 hh = -- 2 = 5 - 98 A 

1 + (///o) 2 1 + (350/136.98) 2 


Si (///o) » L la corriente armónica en el suministro es, aproximadamente, 



Punto clave de la sección 5.12 

• El diseño de un circuito convertidor cd-cd requiere a) determinar la topología del conver¬ 
tidor; b) determinar el voltaje y las corrientes de los dispositivos de conmutación; c) deter¬ 
minar los valores y capacidades de los elementos pasivos, como capacitores e inductores, 
y d) elegir la estrategia de control y el algoritmo de control de compuerta para obtener la 
salida que se desea. 
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Ejemplo 5.10 

En la figura 5.29 se ve un convertidor reductor. El voltaje de entrada es V s = 110 V, el voltaje promedio de 
carga es V a = 60 V y la corriente promedio de carga es I a = 20 A. La frecuencia de conmutación es / = 20 
kHz. Los rizos pico a pico son el 2.5% del voltaje de carga, 5% de la corriente de carga y 10% de la corrien¬ 
te i\ en el filtro a) Determinar los valores de L# L y C r b) Usar PSpice para verificar los resultados gra- 
ficando el voltaje v c instantáneo del capacitor, y la corriente instantánea de carga i L , y c) para calcular los 
coeficientes de Fourier y la corriente de entrada i s . Los parámetros SPICE del modelo del transistor son IS 
= 6.734 f, BF = 416.4, BR = 0.7371, CJC = 3.638P, CJE = 4.493P,TR = 239.5N,TF = 301.2P y los del diodo 
son IS = 2.2E-15, BV = 1800V,TT = 0. 

Solución 


v s = lio v, 14 

AU C 

R 


60 V, I a = 20 A. 

0.025 XV Ü = 0.025 X 60 = 1.5 V 

/. 20 


De la ecuación (5.48), 


De la ecuación (5.49) 


V a 60 

* = ñ = ño = 05455 


I s = kl a = 0.5455 X 20 = 10.91 A 
M l = 0.05 X l a = 0.05 X 20 = 1 A 
A/ = 0.1 X I a = 0.1 X 20 = 2 A 


a. Se obtiene el valor de L e con la ecuación (5.51): 


L e 


Va(Ys ~ Va) 
A IfV s 


60 X (110 - 60) 
2 X 20 kHz X 110 


681.82 p-H 


Con la ecuación (5.53) se obtiene el valor de C e : 


Q = 


A/ 

AV C X 8/ 


_ 2 _ 

1.5 X 8 x 20 kHz 


= 8.33 pF 



FIGURA 5.29 
Convertidor reductor 
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20 V 


0 27.28 /as 50/as 

(b) Voltaje de control 


FIGURA 5.30 

Interruptor periódico reductor para simulación con PSpice. 


t 


Suponiendo un aumento lineal de la corriente de carga i L desde que t = 0 hasta t { = kT, se puede 
escribir, en forma aproximada, 


L 


A4 
h 



\V C 


que da el valor aproximado de L: 

kTAV c kAV c 
L ~ A 4 “ JfJ 


0.5454 X 1.5 
1 X 20 kHz 


= 40.91 jxH 


(5.128) 


b. k = 0.5455,/= 30 kHz, T = l//= 50 |xs y r enc = kx T = 27.28 |xs. El convertidor reductor para la 
simulación con PSpice se ve en la figura 5.30a. El voltaje de control V g se ve en la figura 5.30b. El 
listado del archivo del circuito es la siguiente: 


Ejemplo 

5.10 

Convertidor 

reductor 



VS 

1 

0 

DC 110V 




VY 

1 

2 

DC OV 

Fuente de voltaje para 

medir corriente 

de entrada 

Vg 

7 

3 

PULSE (0V 

20V 0 0.1NS 0.1NS 

27.28US 50US) 


RB 

7 

6 

250 

; Resistencia de base del 

transistor 

LE 

3 

4 

681.82UH 
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Voltaje inicial 


CE 4 0 8.33UF IC=60V 

L 4 8 40.91UH 

R 8 5 3 

VX 5 0 DC OV ; Fuente de voltaje para medir corriente de carga 

DM 0 3 DMOD ; Diodo de marcha libre 

.MODEL DMOD D(IS=2.2E-15 BV=1800V TT=0) ; Parámetros de modelo de diodo 

Q1 2 6 3 QMOD ; Interruptor BJT 

.MODEL QMOD NPN (IS=6.734F BF=416.4 BR=.7371 CJC=3.638P 
+ CJE=4.493P TR=239.5N TF=301.2P) ; Parámetros del modelo BJT 

.TRAN 1US 1.6MS 1.5MS 1US UIC ; Análisis de transitorios 

.PROBE ; Procesador de gráficas 

.options abstol = l.OOn reltol = 0.01 vntol = 0.1 ITL5=50000 ; Convergencia 
.FOUR 20KHZ I(VY) ; Análisis de Fourier 

.END 


Las gráficas obtenidas con PSpice se ven en la figura 5.31, en la que I(VX) = corriente 
de carga, I(Le) = corriente por el inductor L e y V(4) = voltaje del capacitor. Usando el cursor de 
PSpice en la figura 5.31 se obtienen V a = V c = 59.462 V, AV C = 1.782 V, A/ = 2.029 A, /( pr0 m) = 
19.813 A, A I L = 0.3278 Ae/ fl = 19.8249 A. Eso comprueba el diseño. Sin embargo A 1 L resulta 
mejor que lo esperado. 


Ejemplo 5.10 Convertidor reductor 


Temperatura: 27.0 



□ V (4) 



□ I (Le) 


Tiempo 


FIGURA 5.31 

Gráficas de PSpice para el ejemplo 5.10. 
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c. Los coeficientes de Fourier de la corriente de entrada son 


FOURIER COMPONENTS OF TRANSIENT RESPONSE I(VY) 
DC COMPONENT = 1.079535E+01 


HARMONIO 

FREQUENCY 

FOURIER 

NORMALIZED 

PHASE 

NORMALIZED 

NO 

(HZ) 

COMPONENT 

COMPONENT 

(DEG) 

PHASE (DEG) 

1 

2.000E+04 

1.251E+01 

1.000E+00 

—1.195E+01 

0.000E+00 

2 

4.000E+04 

1.769E+00 

1.415E-01 

7.969E+01 

9.163E+01 

3 

6.000E+04 

3.848E+00 

3.076E-01 

—3.131E+01 

—1.937E+01 

4 

8.000E+04 

1.686E+00 

1.348E-01 

5.500E+01 

6.695E+01 

5 

1.000E+05 

1.939E+00 

1.551E-01 

-5.187E+01 

-3.992E+01 

6 

1.200E+05 

1.577E+00 

1.261E-01 

3.347E+01 

4.542E+01 

7 

1.400E+05 

1.014E+00 

8.107E-02 

—7.328E+01 

—6.133E+01 

8 

1.600E+05 

1.435E+00 

1.147E-01 

1.271E+01 

2.466E+01 

9 

1.800E+05 

4.385E-01 

3.506E-02 

-9.751E+01 

-8.556E+01 

TOTAL 

HARMONIO DISTORTION = 

4.401661E+01 

PERCENT 



Punto clave de la sección 5.12 

• En el diseño de un circuito de convertidor cd-cd se requiere (1) determinar la topología 
del convertidor; (2) determinar el voltaje y las corrientes de los dispositivos de conmutación; 
(3) determinar los valores y las capacidades de los elementos pasivos, como capacitores e 
inductores, y 4) elegir la estrategia de control y el algoritmo de control de compuerta para 
obtener la salida que se desea. 


5.13 ANÁLISIS DE ESTADO-ESPACIO DE LOS REGULADORES 

Se puede plantear una ecuación diferencial lineal o no lineal de rc-ésimo orden en una variable 
dependiente del tiempo [26] como n ecuaciones diferenciales de primer orden con n variables de¬ 
pendientes del tiempo, x x a x n . Examinemos, como ejemplo, la siguiente ecuación de tercer orden: 

y m + a 2 y" + a x y’ + a 0 = 0 (5.129) 

Donde y’ = ( dJdt)y , la primera derivada de y. Sea y = x x . Entonces, la ecuación (5.129) se puede 
representar con tres ecuaciones: 


*1 = *2 

(5.130) 

X 2 " = x 3 

(5.131) 

x 3 " = - a 0 x 1 - a x x 2 - a 3 x 3 

(5.132) 


En cada caso, se deben conocer n condiciones iniciales para poder llegar a una solución exacta. 
Para todo sistema de n-é simo orden, es necesario y suficiente un conjunto de n variables indepen¬ 
dientes para describir por completo ese sistema. Estas variables, jc b jc 2 , ... ,jc„ se llaman variables 
de estado del sistema. Si se conocen las condiciones iniciales de un sistema lineal en el tiempo í 0 , 
se pueden determinar los estados de los sistemas para todo tiempo t > t 0 para determinado con¬ 
junto de fuentes de entrada. 
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L 




(b) Circuito equivalente para el modo 1 


(c) Circuito equivalente para el modo 


FIGURA 5.32 

Convertidor reductor con variables de estado. 


Todas las variables de estado son x con subíndice, y todas las fuentes son u con subíndice. 
Veamos el convertidor reductor de la figura 5.16a, que se vuelve a presentar en la figura 5.32a. El 
V s de la fuente de cd se reemplaza con la fuente u x más general. 

Modo 1. El interruptor S\ está cerrado, y el interruptor S 2 está abierto. El circuito equi¬ 
valente se ve en la figura 5.32b. Al aplicar la ley de voltaje de Kirchhoff se obtiene 


U\ = Lx\ 4- jc 2 

Cx 2 ' = *i - -1 x 2 

que se pueden reordenar como sigue: 

Xi = - 2*2 + -^-«1 ( 5 . 133 ) 

x 2 = *2 + *2 ( 5 . 134 ) 


Estas ecuaciones se pueden escribir en el formato universal siguiente: 
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x' = AiX + B X U\ 


(5.135) 


en la que x = vector de estado = ^ Xl ^ 


Ai = matriz de coeficientes de estado = 

U] = vector de fuente 

B x = matriz de coeficientes de fuente = 


1 zl 
\c RC J 




Modo 2. El interruptor S\ está abierto y el interruptor S 2 está cerrado. El circuito equiva¬ 
lente se ve en la figura 5.32c. Al aplicar la ley de voltaje de Kirchhoff se obtiene 

0 = Lx\ + x 2 


CX 2 = X l -~X 2 


que se puede reordenar como sigue: 


^ = T X2 

, -i 
*2 = ~pr x 2 + 


1 


X 2 


C ¿ RC 

Estas ecuaciones se pueden escribir en el formato universal: 

x' = A 2 x + B 2 U\ 


en donde x = vector de estado 


=(;;) 


A 2 = matriz de coefiecientes de estado = 


Uj = vector de fuente = 0 

B 2 = matriz de coeficientes de fuente = 


J_ zl 

\c RC I 

'0 N 


(5.136) 

(5.137) 

(5.138) 


En los sistemas con retroalimentación, el ciclo de trabajo k es una función de x y también puede 
ser una función de u. Así, la solución total se puede obtener promediando en estado-espacio, 
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esto es, sumando los términos para cada análisis del modo lineal conmutado. Usando el formato 
universal se obtiene 


A = A x k + A 2 { 1 — k) 
B = B x k + B 2 ( 1 - k) 
Sustituyendo A h A 2 , B x y B 2 se puede ver que 


V 



B = 



(5.139) 

(5.140) 


(5.141) 


(5.142) 


que a su vez conducen a las siguientes ecuaciones de estado: 

X\ = ~£ x 2 + £ M i (5.143) 

*2 = *2 + ^ -«2 (5.144) 

Un circuito continuo, pero no lineal, descrito por las ecuaciones (5.143) y (5.144) se muestra en 
la figura 5.33. Es no lineal porque k puede ser en general una función de x¡,x 2 y u¡. 

El promedio estado-espacio es una técnica de aproximación que, para frecuencias de con¬ 
mutación lo suficientemente altas, permite efectuar un análisis de frecuencia de señal en tiempo 
continuo por separado del análisis de frecuencia de conmutación. Aunque el sistema original es 
lineal para toda condición dada de conmutación, el sistema que resulta (por ejemplo en la figura 
5.33) en general es no lineal. En consecuencia se deben emplear aproximaciones de pequeña 
señal para obtener el comportamiento linealizado con pequeña señal para poder aplicar otras 
técnicas [27,28], como las transformadas de Laplace y las gráficas de Bode. 


x i 


L 


kii! 


0 


+ 


C±zx 2 



FIGURA 5.33 

Circuito equivalente continuo del convertidor 
reductor con variables de estado. 
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Punto clave de la sección 5.13 

• El promediado de estado-espacio es una técnica aproximada que se puede aplicar para 
describir las relaciones de entrada y salida de un convertidor conmutador que tenga distin¬ 
tos modos de operación. Aunque el sistema original es lineal para determinada condición 
de conmutación, el sistema que resulta en general es no lineal. En consecuencia se deben 
emplear aproximaciones para señal pequeña, para obtener el comportamiento linealizado 
con pequeña señal antes de poder aplicar otras técnicas. 


RESUMEN 

Se puede usar un convertidor de cd como transformador para subir o bajar un voltaje fijo de cd. 
También se puede usar para reguladores de voltaje de modo de conmutación, y para transferir 
energía entre dos fuentes de cd. Sin embargo, se generan armónicas en los lados de entrada y sa¬ 
lida del convertidor, y esas armónicas se pueden reducir con filtros en la entrada y la salida. Un 
convertidor puede funcionar en frecuencia fija o en frecuencia variable. Un convertidor de fre¬ 
cuencia variable genera armónicas de frecuencias variables, y se dificulta el diseño de sus filtros. 
Lo que se usa normalmente es un convertidor de frecuencia fija. Para reducir los tamaños de los 
filtros, y para bajar la corriente de rizo en la carga, la frecuencia de conmutación debe ser alta. Se 
puede aplicar la técnica de promediado de estado-espacio para describir las relaciones de entrada 
y salida de un convertidor de conmutación que tenga distintos modos de operación. 
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PREGUNTAS DE REPASO 

5.1 ¿Qué es un interruptor periódico cd, o convertidor cd-cd? 

5.2 ¿Cuál es el principio de funcionamiento de un convertidor de bajada? 

5.3 ¿Cuál es el principio de funcionamiento de un convertidor de subida? 

5.4 ¿Qué es control por modulación de ancho de pulso (PWM) de un convertidor? 

5.5 ¿Qué es control por modulación de frecuencia (FMC) de un convertidor? 

5.6 ¿Cuáles son las ventajas y desventajas de un convertidor de frecuencia variable? 

5.7 ¿Cuál es el efecto de la inductancia de carga sobre la corriente de rizo residual de la carga? 

5.8 ¿Cuál es el efecto de la frecuencia de conmutación sobre la corriente de rizo residual de la carga? 

5.9 ¿Cuáles son las restricciones para la transferencia controlable de energía entre dos fuentes de vol¬ 
taje de cd? 

5.10 ¿Cuál es el algoritmo para generar el ciclo de trabajo de un convertidor? 

5.11 ¿Cuál es el índice de modulación para un control de PWM? 

5.12 ¿Qué es un convertidor de primero y segundo cuadrantes? 

5.13 ¿Qué es un convertidor de tercero y cuarto cuadrantes? 

5.14 ¿Qué es un convertidor de cuatro cuadrantes? 

5.15 ¿Cuáles son los parámetros de funcionamiento de un convertidor? 

5.16 ¿Qué es un regulador de modo de conmutación? 

5.17 ¿Cuáles son los cuatro tipos básicos de regulador de modo de conmutación? 

5.18 ¿Cuáles son las ventajas y desventajas de un regulador reductor? 

5.19 ¿Cuáles son las ventajas y desventajas de un regulador elevador? 

5.20 ¿Cuáles son las ventajas y desventajas de un regulador reductor y elevador? 

5.21 ¿Cuáles son las ventajas y desventajas de un regulador de Cúk? 

5.22 ¿A qué ciclo de trabajo se vuelve máxima la corriente de rizo residual de la carga? 

5.23 ¿Cuáles son los efectos de la frecuencia de conmutación sobre los tamaños del filtro? 

5.24 ¿Cuál es el modo de operación discontinuo de un regulador? 

5.25 ¿Qué es un convertidor elevador de varias salidas? 

5.26 ¿Por qué el convertidor elevador de varias salidas se debe operar con control por multiplexión en el 
tiempo? 

5.27 ¿Por qué el convertidor elevador de varias salidas se debe operar en modo discontinuo? 

5.28 ¿Cómo puede hacerse senoidal la corriente de entrada al convertidor elevador alimentado por recti¬ 
ficador, y en fase con el voltaje de entrada? 

5.29 ¿Qué es la técnica de promediado estado-espacio? 
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PROBLEMAS 


5.1 El convertidor de cd de la figura 5.1a tiene una carga resistiva R = 20 Í1 y un voltaje de entrada V s = 
220 V. Cuando el convertidor permanece encendido, su caída de voltaje es V ch = 1.5 V, y la frecuencia 
de conmutación periódica es / = 10 kHz. Si el ciclo de trabajo es 80%, determinar a) el voltaje pro¬ 
medio de salida V a \ b) el voltaje rms de salida V Q \ c) la eficiencia del convertidor; d) la resistencia 
efectiva de entrada R h y e) el valor rms de la armónica fundamental del voltaje de salida. 

5.2 Un convertidor alimenta a una carga RL, como se ve en la figura 5.3, con V s = 220 V, R = 10 L = 
15.5 mH,/= 5 kHz y E = 20 V. Calcule a) la corriente instantánea mínima en la carga; b) la corriente 
instantánea pico / 2 en la carga; c) la corriente de rizo pico a pico máxima en la carga; d) la corrien¬ 
te promedio I a en la carga; e) la corriente rms, / 0 , en la carga; f) la resistencia efectiva de entrada R¡ 
y g) el valor rms de la corriente I R del convertidor. 

5.3 El convertidor de la figura 5.3 tiene una resistencia de carga R = 0.2 íl, el voltaje de entrada es V s = 
220 V y el voltaje de batería E = 10 V. La corriente promedio en la carga es I a = 200 A y la frecuen¬ 
cia de conmutación es/= 200 Hz (T = 5 ms). Use el voltaje promedio de salida para calcular el valor 
de la inductancia de carga L que limite la corriente de rizo máxima en la carga al 5% de I a . 

5.4 El convertidor cd de la figura 5.7a se usa para controlar el flujo de corriente de un voltaje cd, con V s 
= 110 V, a un voltaje de batería E = 220 V. La potencia transferida a la batería es 30 kW. La corrien¬ 
te de rizo del inductor es despreciable. Determine a) el ciclo de trabajo k. b) La resistencia efectiva de 
carga R cq y c) la corriente promedio de entrada I s . 

5.5 Para el problema 5.4, grafique la corriente instantánea por el inductor y la corriente por la batería E, 
si el inductor L tiene un valor finito de L = 7.5 mH,/= 250 Hz y k = 0.5. 

5.6 Una carga RL se controla con un convertidor, como se ve en la figura 5.3. Si la resistencia de carga es 
R = 0.25 íl, la inductancia L = 20 mH, el voltaje de suministro V s = 600 V, el voltaje de batería E = 
150 V y la frecuencia de conmutación / = 250 Hz, determine la corriente mínima y máxima en la 
carga, la corriente de rizo pico a pico y la corriente promedio en la carga para k = 0.1 a 0.9, en incre¬ 
mentos de 0.1. 

5.7 Determine la corriente de rizo máxima pico a pico del problema 5.6 con las ecuaciones (5.21) y 
(5.22), y compare los resultados. 

5.8 El convertidor de subida de la figura 5.8a tiene R = 10 íl, L = 6.5 mH, E = 5 V y k = 0.5. Determine 
I h ¡i y A/. Use SPICE para calcular esos valores y haga una gráfica de la corriente en la carga, el diodo 
y el interruptor. 

5.9 El regulador reductor de la figura 5.16a tiene un voltaje de entrada V s = 15 V. El voltaje de salida 
requerido, promedio, es V a = 5 V, y el voltaje de rizo pico a pico en la salida es 10 mV. La frecuencia 
de conmutación es 20 kHz. La corriente de rizo pico a pico en el inductor se limita a 0.5 A. Determi¬ 
ne a) el ciclo de trabajo k\ b) la inductancia L del filtro; c) la capacitancia C del filtro, y d) los valores 
críticos de L y C. 

5.10 El regulador elevador de la figura 5.17a tiene voltaje de entrada V s = 6 V. El voltaje promedio de sa¬ 
lida es V a = 15 V, y la corriente promedio de carga es l a = 0.5 A. La frecuencia de conmutación es 
20 kHz. Si L = 250 pH y C = 440 |xF, determine a) el ciclo de trabajo k\ b) la corriente de rizo A/ 
en el inductor; c) la corriente pico / 2 en el inductor; d) el voltaje de rizo AV C del capacitor del filtro, y 
e) los valores críticos de L y C. 

5.11 El regulador de bajada y de subida de la figura 5.18a tiene un voltaje de entrada V s = 12 V. El ciclo de 
trabajo es k = 0.6 y la frecuencia de conmutación es 25 kHz. La inductancia, L = 250 p.H y la capaci¬ 
tancia C = 220 (jlE La corriente promedio en la carga es I a = 1.5 A. Calcule a) el voltaje promedio de 
salida V a ; b) el voltaje de rizo pico a pico en la salida, AL C ; c) la corriente de rizo pico a pico A/ del in¬ 
ductor; d) la corriente pico en el transistor / p , y e) los valores críticos de L y C. 

5.12 El regulador de Cúk de la figura 5.19a tiene un voltaje de entrada V s = 15 V. El ciclo de trabajo es k = 
0.4 y la frecuencia de conmutación es 25 kHz. La inductancia del filtro es L 2 = 350 |jlH y la capacitancia 
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del filtro es C 2 = 220 p,F. La capacitancia de transferencia de energía es C\ = 400 pi% y la inductancia es 
Lj = 250 |xH. La corriente promedio en la carga es l a = 1.25 A. Determine a) el voltaje promedio de sa¬ 
lida V a \ b) el voltaje de rizo pico a pico AV^ del capacitor Q; c) la corriente de rizo pico a pico A I\ del 
inductor L x \ d) el voltaje de rizo pico a pico AF cl del capacitor Q; e) la corriente de rizo pico a pico A/ 2 
del capacitor L 2 ; f) el voltaje de rizo pico a pico AF c2 del capacitor C 2 , y g) la corriente pico I p por el 
transistor. 

5.13 En el problema 5.12, determine los valores críticos de L 1? C 2 , L 2 y C 2 para el regulador de Cúk. 

5.14 El convertidor reductor de la figura 5.29 tiene un voltaje de entrada de cd V s = 110 V, voltaje prome¬ 
dio en la carga V a = 80 V y corriente promedio de carga I a = 20 A. La frecuencia de conmutación es 
/ = 10 kHz. Los rizos residuales, pico a pico, son el 5% del voltaje de carga, 2.5% de la corriente de 
carga y 10% de la corriente L c en el filtro, a) Determine los valores de L e , L y C e . Use PSpice; b) para 
verificar los resultados, haciendo una gráfica del voltaje instantáneo v c del capacitor y la corriente 
instantánea i L en la carga, y c) para calcular los coeficientes de Fourier de la corriente de entrada i s . 
Use los parámetros de modelo SPICE del ejemplo 5.10. 

5.15 El convertidor elevador de la figura 5.17a tiene un voltaje de entrada V s = 5 V. La resistencia de car¬ 
ga R es 1000 O. La inductancia es L = 150 |xH y la capacitancia del filtro es C = 220 (xF. La frecuen¬ 
cia de conmutación es/= 20 kHz, y el ciclo de trabajo del convertidor es k- 60%. Use PSpice a) para 
graficar el voltaje de salida u c , la corriente de entrada i s y el voltaje del MOSFET vj; y b) para calcu¬ 
lar los coeficientes de Fourier de la corriente de entrada i y Los parámetros de modelo SPICE para el 
MOSFET son L = 2U,W = 0.3, VTO = 2.831, KP = 20.53U, IS = 194E-18, CGSO = 9.027N, CGDO 
= 1.679N. 

5.16 Un regulador de cd se opera con un ciclo de trabajo k = 0.4. La resistencia de carga es R = 150 íl, la 
resistencia del inductor es r L = 1 íl y la resistencia del capacitor del filtro es r c = 0.2 ÍL Determine 
la ganancia de voltaje para el a) convertidor reductor; b) convertidor elevador, y c) convertidor reduc¬ 
tor-elevador. 
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Los inversores se usan mucho en aplicaciones industriales, como por ejemplo impulsores 
(“variadores”, “reguladores” o “controles”) de motor de ca y velocidad variable, o en calenta¬ 
miento por inducción, fuentes de alimentación de reserva y fuentes de alimentación ininterrum- 
pibles. La entrada puede ser una batería, una celda de combustible, celda solar u otra fuente de cd. 
Las salidas normales monofásicas son 1) 120 V a 60 Hz, 2) 220 V a 50 Hz y 3) 115 V a 400 Hz. Para 
sistemas trifásicos de gran potencia, las salidas normales son 1) de 220 a 380 V a 50 Hz, 2) 120 a 
208 V a 60 Hz y 3) de 115 a 200 V a 400 Hz. 

Los inversores se pueden clasificar en el sentido amplio en dos tipos: 1) inversores mono¬ 
fásicos y 2) inversores trifásicos. Cada uno puede usar dispositivos controlados de encendido y 
apagado (como transistores bipolares de unión [BJT], transistores de efecto de campo, de metal 
óxido semiconductor [MOSFET], transistores bipolares de compuerta aislada [IGBT], tiristores 
controlados por compuerta[GTO]). Estos inversores usan en general señales de control por modu¬ 
lación por ancho de pulso (PWM) para producir un voltaje de salida de ca. Un inversor se llama 
inversor alimentado por voltaje (VFI, de voltage-fed inverter) si el voltaje de entrada permanece 
constante; inversor alimentado por corriente (CFI, de current-fed inverter) si la corriente de en¬ 
trada se mantiene constante, y convertidor enlazado con cd variable si el voltaje de entrada es 
controlable. Si se hacen pasar el voltaje o la corriente de salida del inversor por cero, creando un 
circuito resonante LC, a esta clase de inversor se le llama inversor de pulso resonante , y tiene 
muchas aplicaciones en la electrónica de potencia. El capítulo 8 se dedicará sólo a los inversores 
de pulso resonante. 


6.2 PRINCIPIO DE OPERACIÓN 

El principio de los inversores monofásicos [1] se puede explicar con la figura 6.1a. El circuito del 
inversor consiste en dos pulsadores. Cuando sólo enciende el transistor Q¡ durante el tiempo 
Tq/2, el voltaje instantáneo v 0 a través de la carga es VJ2. Si el transistor Q 2 se enciende durante 
un tiempo Tq/ 2, aparece —VJ2 a través de la carga. El circuito lógico se debe diseñar de tal mo¬ 
do que <2i y Q 2 no estén activos al mismo tiempc). La figura 6.1b muestra las formas de onda del 
voltaje de salida y las corrientes en el transistor, con una carga resistiva. Este inversor requiere 
una fuente de cd de tres hilos, y cuando un transistor está apagado, su voltaje inverso es V s en lugar 
de VJ2. A este inversor se le llama inversor en medio puente. 

El voltaje raíz cuadrático medio (rms) de salida se puede calcular con 



El voltaje instantáneo de salida se puede expresar como serie de Fourier: 

#o °° 

v 0 = —- + ^ (a n cos(ncút) + sen(moí)) 

2 /l = l 

Debido a la simetría de cuarto de onda respecto al eje x , tanto a 0 como a n son cero. Se obtiene b n 
como 



b, 


n'n 
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Corriente 



(c) Corriente en una carga altamente inductiva 


FIGURA 6.1 

Inversor monofásico de medio puente. 


por lo que el voltaje instantáneo de salida v 0 es 

°° 2V S 

Vq = V —- sen ncot 

n= 1 , 3 , 5 ,... n7T 

= 0 para n = 2,4, ... (6.2) 

donde®® |S|j§es la frecuencia del voltaje de salida, en radianes por segundo. Por la simetría de 
cuarto de onda del voltaje de salida respecto al eje x, los voltajes armónicos pares están ausentes. 
Para n = 1, la ecuación (6.2) da como resultado el valor rms de la componente fundamental: 

2V 

v ol = vÉ = 0A5Vs (63) 

Para una carga inductiva, su corriente no puede cambiar de inmediato al cambiar el volta¬ 
je de salida. Si Q] se apaga cuando t = 7q/2, la corriente de carga continuará pasando por D 2 , la 
carga y la mitad inferior de la fuente de cd, hasta que llega a cero. De igual modo, cuando se en¬ 
ciende Q 2 en el momento t = 7 0 , la corriente de carga pasa por D x , la carga y la mitad superior 
de la fuente de cd. Cuando el diodo Z) x o D 2 conducen, la energía se regresa a la fuente de cd, y a 
esos diodos se les llama diodos de retroalimentación. La figura 6.1c muestra la corriente de carga 
y los intervalos de conducción de los dispositivos, con una carga puramente inductiva. Se puede 


n es la n-ésima 

componente 

armónica. 
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ver que en este caso el transistor sólo conduce durante TqI 2 (o 90°). Dependiendo del ángulo de 
impedancia de la carga, el periodo de conducción de un transistor podría variar de 90° a 180°. 

Cualquier dispositivo de conmutación puede sustituir a los transistores. Si ¿ off es el tiempo 
de apagado de un dispositivo, debe haber un tiempo mínimo de retardo t d (=t oñ ) entre el dispo¬ 
sitivo a la salida y el disparo del siguiente dispositivo en la entrada. De no ser así, se produciría 
una condición de cortocircuito a través de los dos dispositivos. En consecuencia, el tiempo máxi¬ 
mo de conducción de un dispositivo sería t on = TJ2 — t d .Todos los dispositivos prácticos requie¬ 
ren cierto tiempo de encendido y de apagado. Para que el funcionamiento de los inversores sea 
adecuado, el circuito lógico los debe tener en cuenta. 

Para una carga RL , la corriente instantánea de carga i 0 se puede determinar dividiendo 
el voltaje instantáneo de salida entre la impedancia de carga, Z = R + jruúL . De este modo se 
obtiene 


00 2V s 

k = 2 - 7 = =sen (nut - 0J (6.4) 

«=1,3,5.... n ^\y R 2 + (moL) 2 

donde 0 n = tan -1 (moL/7?). Si / 0 i es la corriente rms fundamental por la carga, la potencia funda¬ 
mental de salida (para n = 1) es 

Poi = Volito eos 0! = I¡ n R (6.5) 

2V S 

V2tt \//? 2 + (wL) 2 

Nota: en la mayor parte de las aplicaciones (por ejemplo, impulsores de motor eléctrico), 
la potencia de salida debida a la corriente fundamental es, en general, la potencia útil, y la poten¬ 
cia debida a las corrientes armónicas se disipa en forma de calor, y aumenta la temperatura de la 
carga. 


2 

R (6.5a) 


Corriente de alimentación de cd. Suponiendo un inversor sin pérdidas, Ja potencia pro¬ 
medio absorbida por la carga debe ser igual a la potencia promedio suministrada por la fuente 
de cd. Entonces, se puede escribir: 

f v s( t )h( t )dt = í v 0 (t)i 0 (t)dt 

Jo Jo 

donde T es el periodo del voltaje de salida de ca. Para una carga inductiva, y una frecuencia de 
conmutación relativamente alta, la corriente i 0 en la carga es casi sinusoidal, y en consecuencia 
sólo el componente fundamental del voltaje de salida de ca suministra potencia a la carga. Ya 
que el voltaje de alimentación de cd permanece constante, v s (t) = V s , se puede escribir 




V2V ol sen(coí) V2/ 0 sen(o>í - di)dt = I s 


en donde V 0 ¡ es el voltaje rms fundamental de salida, 

I 0 es la corriente rms fundamental de carga, 

0j[ es el ángulo de la carga de la frecuencia fundamental. 
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Así, la corriente de alimentación de cd. I# se puede simplificar a 

7, = -^ 4008(60 (6.6) 

Secuencia de disparo. La secuencia de disparo para el control de los dispositivos de con¬ 
mutación es la siguiente: 

1. Generar una señal de disparo cuadrada, v g \, con una frecuencia f 0 y ciclo de trabajo de 

50%. La señal de disparo v g2 debe ser una inversa lógica de v g \. 

2. La señal v g \ controla al interruptor Q¡ a través de un circuito aislador de compuerta, y v g2 

puede controlar a Q 2 sin circuito alguno de aislamiento. 

Puntos clave de la sección 6.2 

• Se puede obtener un voltaje alterno de salida conectando, alternativamente, las terminales 
positiva y negativa de la fuente de cd a través de la carga y encendiendo y apagando en for¬ 
ma correspondiente los dispositivos de conmutación. La componente fundamental rms, 
V 0 u del voltaje de salida, es 0.45 V s . 

• Se requieren diodos de retroalimentación para regresar a la fuente de cd la energía alma¬ 
cenada en la inductancia de carga. 


6.3 PARÁMETROS DE RENDIMIENTO 

La salida de los inversores prácticos contiene armónicas, y la calidad de un inversor se suele eva¬ 
luar en términos de los siguientes parámetros de rendimiento. 

Factor armónico de la n-ésima armónica (HF„). El factor armónico (de la Az-ésima armó¬ 
nica), que es una medida de la contribución individual de esa armónica, se define como 

V 

HF n = —j— para n > 1 (6.7) 

V o i 

donde V x es el valor rms de la componente fundamental, y V on es el valor rms de la rz-ésima com¬ 
ponente armónica. 

Distorsión armónica total (THD). La distorsión armónica total, que es una medida de la 
coincidencia de formas entre una onda y su componente fundamental, se define como 

i/oo \ 1/2 

THD = — 2 yin) (6-8) 

Factor de distorsión (DF). La THD expresa el contenido total de armónicas, pero no in¬ 
dica el nivel de cada componente armónico. Si se usa un filtro a la salida de los inversores, las ar¬ 
mónicas de orden mayor se atenúan con más eficacia. Por consiguiente, es importante conocer 
tanto la frecuencia como la magnitud de cada armónica. El DF indica la cantidad de distorsión 
armónica que queda en determinada forma de onda después de someter a las armónicas de esa 
onda a una atenuación de segundo orden, es decir, dividirlas entre n 2 . Así, el factor de distorsión 
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es una medida de la eficacia de reducción de armónicas no deseadas, sin tener que especificar los 
valores de un filtro de carga de segundo orden, y se define como sigue: 



(6.9) 


El DF de un componente armónico individual (o el n-é simo) se define como 

V 

DF„ = —para n > 1 (6.10) 

Vo 1« 

Armónica de orden más bajo (LOH). La LOH es aquel componente armónico cuya fre¬ 
cuencia se acerca más a la de la fundamental, y su amplitud es mayor o igual al 3% de la compo¬ 
nente fundamental. 


Ejemplo 6.1 Determinación de los parámetros de un inversor monofásico de medio puente 

El inversor monofásico de medio puente en la figura 6.1a tiene una carga resistiva de R = 2.5 O y el voltaje 

directo de entrada es V s ~ 48 V. Determinar a) el voltaje rms de salida a la frecuencia fundamental V„i.b) 
ia potencia de salida P oy c) las corrientes promedio y pico en cada transistor, d) el voltaje pico de bloqueo 
inverso V BR de cada transistor, e) la THD, e) el DF y g) el H.F y DF de la LOH. 

Solución 

V, = 48Vy R = 2.4 D. 

a. De acuerdo con la ecuación (6.3), V 0 ¡ = 0.45 X 48 = 21.6 V. 

b. De acuerdo con la ecuación (6.1), V 0 = VJ2 = 48/2 = 24 V. La potencia de salida P n = V 0 2 /R = 
24 2 /2.4 = 240 W. 

c. La corriente pico por el transistor es l p = 24/2.4 = 10 A. Como cada transistor conduce con un ciclo 
de trabajo de 50%, la corriente promedio por cada transistor es Iq — 0.5 X 10 = 5 A. 

d. El voltaje pico inverso de bloqueo es V BR = 2 X 24 = 48 V. 

e. De acuerdo con la ecuación (6.3), V o[ 0.45 V s , y el voltaje rms armónico V h es 

/ oo \ 1/2 

v* = 2 * * * * V on) = (V§ - V 2 ol ) la = 0.21761/, 

\/i=3.5,7,... / 

De acuerdo con la ecuación (6.8),THD = (0.2176 V s )l (0.45 V s ) = 48.34%. 

f. De acuerdo con la ecuación (6.2), se puede calcular V on y después determinar 



Según la ecuación (6.9),DF = 0.241/7(0.45^) - 5.382%. 

g. La LOH es la tercera, V o3 = F ol /3. De acuerdo con la ecuación (6.7), HF 3 = V o3 lV oL = 1/3 = 
33.33%,y según la ecuación (6.10), DF 3 = (VJ3 2 )/V ol = 1/27 = 3.704%. Ya que VJV ol = 33.33%, 
que es mayor que 3%, entonces LOH = V o3 . 


Punto clave de la sección 6.3 


Los parámetros de rendimiento, que miden la calidad del voltaje de salida del inversor, son 
HF,THD, DFy LOH. 
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6.4 


PUENTES INVERSORES MONOFÁSICOS 


En la figura 6.2a se muestra un puente inversor (VSI, de voltage source inverter , inversor de fuente 
de voltaje) monofásico para fuente de voltaje. Consiste en cuatro interruptores periódicos. Cuando 
los transistores Q x y Q 2 enc i en den en forma simultánea, el voltaje de alimentación V s aparece a tra¬ 
vés de la carga. Si los transistores Q 3 y Q 4 se encienden al mismo tiempo, se invierte el voltaje a 
través de la carga y es — V s . La forma de onda del voltaje de salida se ve en la figura 6.2b. 

La tabla 6.1 muestra los cinco estados de conmutación. Los transistores Q x y Q 4 de la figura 
6.2a funcionan como dispositivos de conmutación S { y S 4 , respectivamente. Si al mismo tiempo 
conducen dos interruptores: uno superior y uno inferior, de tal modo que el voltaje de salida es 
±V S , el estado de conmutación es 1, mientras que si están apagados al mismo tiempo, el estado 
de conmutación es 0. 

El voltaje rms de salida se puede calcular con 



( 6 . 11 ) 


Se puede ampliar la ecuación (6.2) para que exprese el voltaje instantáneo de salida en forma de 
serie de Fourier, como sigue: 


v 0 


00 4V S 

y] —- sen noot 

n=áí,... n ' n ' 


( 6 . 12 ) 



(c) Corriente en una carga altamente inductiva 


FIGURA 6.2 

Puente inversor monofásico completo. 
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TABLA 6.1 Estados de interruptores para un puente inversor de fuente de voltaje monofásico completo (VSI) 



Estado 

Estado de 




Componentes 

Estado 

no. 

interruptor* 

Vqo 

Vbo 

v 0 

que conducen 

Si y S 2 están cerrados, y 5 4 y S 3 están abiertos 

1 

10 

V S I2 

-Vi /2 

y. 5 

Si y 5 2 , si ¿ 0 > 0 
D { y 0 2 , si i Q < 0 

S 4 y S 3 están cerrados, y S { y S 2 están abiertos 

2 

01 

~V S I2 

V s /2 

-Vs 

D 4 y /) 3 , si i 0 > 0 
5 4 y S 3 , si i Q < 0 

Si y 5 3 están cerrados, y 5 4 y S 2 están abiertos 

3 

11 

Vs /2 

V S I2 

0 

y D 3 , si i Q > 0 
Di y Z) 3 , si i 0 < 0 

5 4 y S 2 están cerrados, y 5* y S 3 están abiertos 

4 

00 

-V s /2 

-Vs /2 

0 

D 4 y 5 2 , si l 0 > 0 
S 4 y D 2 , si l 0 < 0 

S 2 , S 3 y S 4 están abiertos todos 

5 

off 

—V<¡I2 

Vs /2 

-Vs 

D 4 y 0 3 , si i 0 > 0 




E 5/2 

-Vs/2 

Vs 

0 4 y D 2 , si i 0 < 0 


* 1. si un interruptor superior está cerrado, y 0, si un interruptor inferior está cerrado 


y para n = 1,1a ecuación (6.12) expresa el valor rms de la componente fundamental: 

4V 

Vl = ~vú = °- 90Vs (613) 

De acuerdo con la ecuación (6.4), la corriente instantánea ¿ 0 para una carga RL es 

00 4V, 

¿0 = 2 - 6 = sen(nwi - 6 n ) (6.14) 

«=1,3,5,... mr\y R 2 + (nosL) 2 

donde = tan ~ l (múLIR). 

Cuando conducen los diodos D\ y D 2 , la energía se regresa a la fuente de cd, y por consi¬ 
guiente se les llama diodos de reír o alimentación. La figura 6.2c muestra la forma de onda de la 
corriente de carga, cuando la carga es inductiva. 

Corriente de alimentación de cd. Sin tener en cuenta las pérdidas, el balance instantáneo 
de potencia es 

V s (t) i s (t) = V 0 {t)i 0 {t) 

Para una carga inductiva, y para frecuencias de conmutación relativamente altas, se puede supo¬ 
ner que la corriente / 0 de carga y el voltaje de salida son sinusoidales. Ya que el voltaje de alimen¬ 
tación de cd permanece constante, v s (t) = V s> se obtiene 

l 

4(0 = sen(a>¿) s/2I 0 sen(to¿ - 0j) 

V s 

que se puede simplificar para determinar la corriente cd de alimentación como sigue: 

4(0 = 'yh costeo - Ll/ 0 cos(2co¿ - 00 (6.15) 

en la que V Q \ es el voltaje rms fundamental de salida, 

I 0 es la corriente rms en la carga, 

0| es el ángulo de impedancia de carga a la frecuencia fundamental. 

La ecuación (6.15) indica la presencia de una armónica de segundo orden del mismo orden 
de magnitud que la corriente de alimentación cd. Esta armónica se inyecta de regreso a la fuente 
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de voltaje de cd. Así, el diseño debe considerar que de este modo se garantiza un voltaje cd de 
enlace casi constante. Se conecta normalmente un capacitor grande a través del voltaje de cd de la 
fuente, y ese capacitor es costoso y ocupa espacio; ambas cosas son indeseables, en especial 
con fuentes de alimentación de potencia intermedia y alta. 


Ejemplo 6.2 Determinación de los parámetros de un puente inversor monofásico completo 

Repetir el ejemplo 6.1 para el inversor monofásico en puente de la figura 6.2a. 

Solución 

V s = 48 Vand R = 2.4 ÍL 

a. De acuerdo con la ecuación (6.13), V { = 0.90 X 48 = 43.2 V. 

b. De acuerdo con la ecuación (6.11), V Q = V s = 48 V. La potencia de salida es P Q = V s 2 /R = 48 2 /2.4 

= 960 W. 

c. La corriente pico en el transistor es ¡ p — 48/2.4 = 20 A. Como cada transistor conduce con un ci¬ 
clo de trabajo de 50%, la corriente promedio por cada transistor es Iq = 0.5 X 20 = 10 A. 

d. El voltaje pico inverso de bloqueo es V BR = 48 V. 

e. De acuerdo con la ecuación (6.13), V\ = 0.9V^. El voltaje rms armónico, V h , es 

/ce \ 1/2 

v h =[ 2 V 2 on ) = {Vi - v\ x ) m = 0 . 43521 / 

\n= 3,5,7,... / 


De acuerdo con la ecuación (6.8),THD = 0.4359Vy(0.9Vy = 48.34%. 
1/2 

= 0.048K, 



oo 


f. 

2 

Lrt=3,5,7,.. 

.(■?)] 


De acuerdo con la ecuación (6.9), DF - 0.048V 5 7(0.9V Í ) = 5.382%. 
g. La LOFI es la tercera, V 3 = V { /3, De acuerdo con la ecuación (6.7), HF 3 = VozIVov 
33.33%, y de acuerdo con la ecuación (6.10), DF 3 = (V o3 /3 2 )/V ol = 1/27 = 3.704%. 


1/3 = 


Nota: el voltaje pico inverso de bloqueo de cada transistor, y la calidad del voltaje de salida 
en los puentes inversores medio y completo son iguales. Sin embargo, en los puentes inversores 
completos, la potencia de salida es cuatro veces mayor, y la componente fundamental es el doble 
que la de los puentes inversores medios. 


Ejemplo 6.3 Determinación del voltaje y la corriente de salida de un puente inversor 
monofásico completo, con una carga RLC 

El puente inversor de la figura 6.2a tiene una carga RLC en la que R = 10 íl, L = 31.5 mH y C = 112 jxF. La 
frecuencia del inversor es / 0 — 60 Hz, y el voltaje de entrada de cd es V s = 220 V. a) Expresar la corriente ins¬ 
tantánea de carga como serie de Fourier. Calcular b) la corriente rms de carga a la frecuencia fundamental 
I oh c) la THD de la corriente de carga, d) la potencia Pq absorbida por la carga, y la potencia fundamental, P 01 , 
e) la corriente promedio I s de la alimentación de cd, y f) las corrientes pico y rms en cada transistor, g) Tra¬ 
zar la forma de onda de la corriente fundamental en la carga, e indicar los intervalos de conducción en los 
transistores y los diodos. Calcular el tiempo de conducción de h) los transistores e i) los diodos. 

Solución 

V s = 220 V,/ 0 = 60 Hz, R = 10 íl, L = 31.5 mH, C = 112 jíF y w = 2tt X 60 = 377 rad/s. La reactancia induc¬ 
tiva para el n-ésimo voltaje armónico es 

Xl = ¿wL = j2nir X 60 X 31.5 X 10~' - yil.87« fl 
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La reactancia capacitiva para la rc-ésima armónica de voltaje es 


*C = -- 


j 10 6 


-;'23.68 


ruúC 2 mx X 60 X 112 
La impedancia para la n-ésima armónica de voltaje es 


Ci 




|Z„| = ./A 2 + J = [10 2 + (11.87/1 - 23.68/n) 2 ] 


. 211/2 


y el ángulo de impedancia de carga para el rt-ésimo voltaje armónico es 


11.87 n ~ 23.681 n , . o 

0„ = tan -—-= tan ( 1.187rc - 


2.368 \ 
n ) 


a. De acuerdo con la ecuación (6.12), el voltaje instantáneo de salida se puede expresar como sigue: 

v 0 (t) = 280.1 sen(3770 + 93.4sen(3 X 317t) + 56.02 sen(5 x 377 1) 

+ 40.02 sen(7 x 311t) + 31.12 sen(9 x 311t) + ••• 

Se divide el voltaje de salida entre la impedancia de carga, teniendo en cuenta el retardo adecua¬ 
do por los ángulos de impedancia de la carga; de este modo se obtiene la siguiente corriente ins¬ 
tantánea en la carga: 

i Q (t) = 18.1 sen(377f + 49.72°) + 3.17sen(3 x 311t - 70.17°) 

+ sen(5 X 311t - 79.63°) + 0.5 sen(7 x 311t - 82.85°) 

+ 0.3 sen(9 X 3111 - 84.52°) •+■ ■ ■ • 


b. La corriente fundamental pico por la carga es I m[ = 18.1 A. La corriente rms de carga en la fre¬ 
cuencia fundamental es I o{ = 18.1/V2 = 12.8 A. 

c. Teniendo en cuenta hasta la novena armónica, la corriente pico por la carga es 

l m = (18.1 2 + 3.17 2 + 1.0 2 + 0.5 2 + 0.3 2 ) 1/2 = 18.41 A 


La corriente armónica rms en la carga es 


l * = 


Vi -1L 


) m = 


18.41 2 - 18.1 2 

V2 


2.3789 A 


Aplicando la ecuación (6.8), la THD de la corriente en la carga es 


THD 


vi - 



* 1/2 

1 = 18.59% 


d. La corriente rms en la carga es 1 Q = / m /V2 = 18.41/V2 = 13.02 A, y la potencia en la carga 
es P a = 13.02 2 X 10 = 1695 W. Se aplica la ecuación (6.5) para obtener la potencia fundamental 
de salida: 


P ol = í 2 oi R = 12.8 2 X 10 = 1638.4 W 
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i(t) 


25 - 


*o(0 



21.14 


encendido 


Q 2 encendido D 2 

encendido 


-25 - 


FIGURA 6.3 


Formas de onda para el ejemplo 6.3. 


e. La corriente promedio de alimentación es l s = PJV S = 1695/220 = 7.7 A. 

f. La corriente pico por el transistor es I p = l m = 18.41 A. La corriente rms máxima permisible de 
cada transistor es/ 0 ( máx ) = 7 0 /V2 = I p ¡2 = 18.41/2 = 9.2 A. 

g. La forma de onda de la corriente fundamental por la carga, se ve en la figura 6.3. 

h. De acuerdo con la figura (6.3), el tiempo de conducción de cada transistor se calcula en forma 
aproximada con üj/ 0 = 180 - 49.72 = 130.28°, o sea que t 0 = 130.28 X tt/(180 x 377) = 6031 |x s. 

i. El tiempo aproximado de conducción en cada diodo es 



t á = (180 - 130.28) x 


Notas: 


1. Para calcular los valores exactos de la corriente pico, y los tiempos de conducción de los 
transistores y los diodos, se debe graficar la corriente instantánea de carga i 0 (t), como se ve 
en la figura 6.3. El tiempo de conducción de un transistor debe satisfacer la condición 
i 0 {t = t 0 ) = 0, y una gráfica de ¿ 0 (i) con programa de cómputo da como resultado I p = 21.14 A, 
t 0 = 5694 jjls y t d = 2639 pus. 

2. Se puede repetir este ejemplo para evaluar el funcionamiento con cargas R , RL o RLC , 
con un cambio adecuado en la impedancia de carga Z L y el ángulo de carga 0, r 

Secuencia de disparo de compuerta. La secuencia de disparo de compuerta de los dispo¬ 
sitivos de conmutación es la siguiente: 

1. Generar dos señales de disparo, de onda cuadrada, v gX y v g2 , con la frecuencia de salida f 0 y 
un ciclo de trabajo de 50%. Las señales de disparo v g3 y v g4 deben ser inversas lógicas de 
v g2 y v g4 , respectivamente. 
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2. Las señales v g \ y v g3 controlan a Q x y Q 3 , respectivamente, a través de circuitos de aisla¬ 
miento de compuerta. Las señales v g2 y v g4 pueden controlar a Q 2 y Q 4 , respectivamente, 
sin circuitos de aislamiento. 

Puntos clave de la sección 6.4 

• El puente inversor completo requiere cuatro dispositivos de conmutación y cuatro diodos. El 
voltaje de salida cambia entre + V* y — V s . La componente fundamental rms del voltaje 
de salida es 0.9V S . 

• El diseño de un inversor requiere determinar las corrientes promedio, rms y pico en los 
dispositivos de conmutación y en los diodos. 


6.5 INVERSORES TRIFÁSICOS 

En el caso normal, los inversores trifásicos se usan en aplicaciones de grandes potencias. Se pue¬ 
den conectar tres puentes inversores monofásicos medios o completos, en paralelo, como se ve 
en la figura 6.4a, para formar la configuración de un inversor trifásico. Las señales de control de 
los inversores monofásicos se deben adelantar o atrasar 120° entre sí, para obtener voltajes (fun¬ 
damentales) trifásicos balanceados. Los devanados primarios de transformador se deben aislar 
entre sí, mientras que los secundarios se pueden conectar en Y o en delta. El secundario del 
transformador se suele conectar en delta, para eliminar armónicas múltiplos de tres (n = 3,6, 
9,...) que aparecen en los voltajes de salida, y el arreglo del circuito se ve en la figura 6.4b. En 
este arreglo se requieren tres transformadores monofásicos, 12 transistores y 12 diodos. Si las 
magnitudes y las fases de los voltajes de salida de los inversores monofásicos no están perfecta¬ 
mente balanceadas, los voltajes trifásicos de salida estarán desbalanceados. 

Se puede obtener una salida trifásica con una configuración de seis transistores y seis diodos, 
como se ve en la figura 6.5a. Se pueden aplicar dos clases de señales de control a los transistores: 
conducción a 180° o conducción a 120°. La conducción a 180° utiliza mejor los interruptores, y es 
el método que se prefiere. 

6.5.1 Conducción a 180 grados 

Cada transistor conduce durante 180°. En cualquier momento hay tres transistores encendidos. 
Cuando se enciende el transistor Qi, la terminal a está conectada con la terminal positiva del 
voltaje cd de entrada. Cuando se enciende el transistor Q 4 , la terminal a se lleva a la terminal ne¬ 
gativa de la fuente de cd. Hay seis modos de operación en un ciclo, y la duración de cada modo 
es 60°. Los transistores se numeran en el orden de sus señales de disparo (es decir, 123,234,345, 
456,561 y 612). Las señales de disparo que se ven en la figura 6.5b están desplazadas 60° entre sí, 
para obtener voltajes (fundamentales) trifásicos balanceados. 

La carga se puede conectar en Y o en delta, como se ve en la figura 6.6. Los interruptores 
de cualquier rama del inversor (Si y S 4 , y S$ o S 5 y S 2 ) no se pueden encender en forma si¬ 
multánea, porque se produciría un corto a través del enlace con la fuente de voltaje cd de alimen¬ 
tación. De igual modo, para evitar estados indefinidos y en consecuencia voltajes indefinidos de 
ca de salida, los interruptores de cualquier rama del inversor no pueden apagarse en forma si¬ 
multánea, porque se producirían voltajes que dependen de la polaridad de la corriente de línea 
correspondiente. 
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- v s + 



+ 


-o a 




v bn 


■o b 



(a) Esquema 




FIGURA 6.4 

Inversor trifásico formado por tres inversores monofásicos. 









































































































www.elsolucionario.org 


6.5 Inversores trifásicos 239 



(b) Formas de onda para conducción a 180° 


FIGURA 6.5 

Puente inversor trifásico. 


La tabla 6.2 muestra ocho estados de conmutación. Los transistores Q\ y Qó de la figura 
6.5a actúan como los interruptores Si y S 6 , respectivamente. Si dos interruptores, uno superior y 
uno inferior, conducen al mismo tiempo de tal modo que el voltaje de salida sea ±V S , el estado 
de conmutación es 1, mientras que si esos interruptores están abiertos al mismo tiempo, el esta¬ 
do de conmutación es 0. Los estados de 1 a 6 producen voltajes de salida distintos de cero. Los 
estados 7 y 8 producen voltajes de línea cero, y las corrientes de línea pasan libremente a través 
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TABLA 6.2 Estados de interruptor para inversor trifásico de fuente de voltaje (VSI) 


Estado 

Estado no. 

Estados de 
interruptor 

V a b 

Vbc 

Vea 

Vector espacial 

5i> 5 3 y 5¿ están cerrados, 
y 5 4 . 5 5 y 5 3 están abiertos 

1 

100 

V s 

0 

-Vi 

Vj = 1 + y'0.577 = 2/ n 3 Z30° 

5 2 , 5 3 y Sy están cerrados, 
y 5 5 , 5 6 y 5 4 están abiertos 

2 

110 

0 

Vi 

-Vi 

V 2 = y 1.155 = 2/ n 3 Z90° 

S h 5 4 y $2 están cerrados, 
y S 6 , S\ y 5 5 están abiertos 

3 

010 

-Vs 

Vi 

0 

V 3 = -1 + y0.577 = 7Jfi Z150° 

5 4 , S 5 y 5 3 están cerrados, 
y S l} S 2 y 5 6 están abiertos 

4 

011 

-Vs 

0 

Vi 

V 4 = -1 - y'0.577 = 2/ s 3 Z210° 

5$, 5 6 y 5 4 están cerrados, 
y Si> 5 3 y Si están abiertos 

5 

001 

0 

-Vi 

Vi 

V 5 - —y 1.155 = 2/ v 3 Z270° 

5 6 , S\ y Ss están cerrados, 
y S 3> S 4 y S 2 están abiertos 

6 

101 

Vi 

-Vi 

0 

V 6 = 1 - y0.577 = 2/ v 3 Z330° 

S\, S 2 y S$ están cerrados, 
y $ 4 , Sft y S 2 están abiertos 

7 

111 

0 

0 

0 

H 

o 

5 4 ,56 y 52 están cerrados, 
y S if 5 3 y S 5 están abiertos 

8 

000 

0 

0 

0 

V 0 = 0 


de los diodos superior o inferior de corrida libre. Para generar determinada forma de onda de 
voltaje, el inversor pasa de un estado a otro. Así, los voltajes de línea de salida de ca que resultan 
están formados por valores discretos de voltajes V# 0 y - V s . Para generar determinada forma de 
onda, la selección de los estados se suele hacer con una técnica de modulación que asegure sólo 
el uso de los estados válidos. 

Para una carga conectada en delta, las corrientes de las fases se pueden obtener en forma 
directa con los voltajes de línea a línea. Una vez conocidas las corrientes de fase se pueden deter¬ 
minar las corrientes de línea. Para una carga conectada en Y, se deben determinar los voltajes de 
línea a neutro, para calcular las corrientes de línea (o de fase). Hay tres modos de operación en 
medio ciclo, y los circuitos equivalentes se ven en la figura 6.7a, para una carga conectada en Y. 

Durante el modo 1, cuando 0 < cor < tt/ 3, conducen los transistores Q x , Q s y £>6 


R 


eq 



3 R 
2 


R e q 3 R 


FIGURA 6.6 

Carga conectada en delta y en Y. 




(b) Carga conectada en Y 
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-n 


R 

- J WV 

R 

-Wr 

R 

-AAAr- 


Modo 1 


-r 


■ v, 

+ I i 2 a 


b R 

--WV 

c R 

--Wr 


R 

-A/W 


Modo 2 

(a) Circuitos equivalentes 


-n 


a R 

--VA-1 

b R 

-•-VA-1 n 

r R 


-AM- 1 


Modo 3 



Ct> t 


coi 


coi 


FIGURA 6.7 

Circuitos equivalentes para carga resistiva conectada en Y. 


^an V cn ^ ^ 


^bn Í\R 


hR = Vs 
> ; 
~2V, 


Durante el modo 2, cuando tt/3 ^ mí < 2^/3, conducen los transistores Q¡, £>2 y Qé- 


n „ R 3R 

Rea ~ R 3 " — — ~T~ 

q 2 2 

12 R eq 3 R 

2V S 

Van = hR = -y 


Vbn = V cn 


hR = = v i 

2 3 


Durante el modo 3, para 2tt/3 s cjí < tt, conducen los transistores Qi, Q 2 y Q\ 

„ n R 3R 

R ^- R+ 2~T 


241 
































































www.elsolucionario.org 


242 


Capítulo 6 Inversores modulados por ancho de pulso 

■ = ^ 
h Re q 3 R 


^an Vbn 

Ven = hR = 


hR = V L 
2 3 

—2K 


Los voltajes de línea a neutro se ven en la figura 6.7b. El voltaje instantáneo de línea a línea, v ab , 
de la figura 6.5b, se puede expresar con una serie de Fourier: 

a o °° 

Vab = T + 2 (««eos (mat) + sen (muí)) 

L n =1 

Debido a la simetría de cuarto de onda respecto al eje x, a 0 y a n son cero. Suponiendo simetría 
respecto al eje y en toí = tt/6, b n se puede escribir como sigue: 


b n = 


1 


/ •—7r/6 

■5tt/6 


J /*5t r/6 

f ^((*>0 

tt/6 


4L, 


sen 


tlTT 


nir\ 

T sen 


HTT 

~Y 


con lo que, reconociendo que la fase de está desplazada tt/6, y que las armónicas impares son 
cero, se obtiene el voltaje instantáneo v ab entre líneas (para una carga conectada en Y): 


4V 


v a b = 2 — 1 sen— sen ni wt + — 


« = 1,3,5,.. 


m r 


(6.16a) 


Tanto v bc como v ca se pueden determinar con la ecuación (6.16a) desplazando 120° y 240° a v ab , 
respectivamente: 


oo 

4V, 


nir 

l 

f 

tt\ 

= 2 ) 

« = 1,3,5,. 

m r 

sen 

T~ 

sen n 

iút 

~2> 

OO 

4V, 


HTT 

1 

( 

7tt' 

= 2 ) 

«=1.3,5,. 

«TT 

sen 

T 

sen n 

iút 

6 , 


(6.16b) 

(6.16c) 


Se puede observar en las ecuaciones (6.16a) a (6.16c) que las armónicas triples (n — 3, 9,15,...) 
serían cero en los voltajes de línea a línea. 

El voltaje rms de línea a línea se puede calcular con 


Vr = 


r*2n/3 


2tt 


V 2 s d(o>t) 


JO 


112 


V' = 0.8165 V c 


(6.17) 


De acuerdo con la ecuación (6.16a), la n-ésima componente del voltaje rms de línea es 

_ n™ 

Ln ~ V2nir Sen 3 


(6.18) 
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que, para n = 1 da el voltaje rms fundamental de línea 


4V S sen 60° 

= “““ ° 7797 ^ 


(6.19) 


El valor rms de los voltajes de línea a neutro se puede determinar a partir del voltaje de línea: 

V, V2 V, 

Vp= VÍ = = 0A714Vs (6 - 20) 


Con cargas resistivas, los diodos a través de los transistores no tienen función. Si la carga es in¬ 
ductiva, la corriente en cada rama del inversor se retardaría respecto a su voltaje, como se ve en 
la figura 6.8. Cuando el transistor Q 4 de la figura 6.5a está apagado, el único camino de la co¬ 
rriente negativa de línea i a es a través de D x . Por consiguiente, la terminal de la carga se conecta 
a la fuente de cd a través de D x , hasta que la corriente de carga invierte su polaridad cuando t = q. 
Durante el periodo de 0 ^ t ^ q, el transistor Q x no puede conducir. De igual modo, el transistor 
Q 4 sólo comienza a conducir cuando t = t 2 . Se debe controlar continuamente el disparo de los 
transistores, porque el tiempo de conducción de transistores y diodos depende del factor de po¬ 
tencia de la carga. 

Para una carga conectada en Y, el voltaje de fase es v an = v ah i V3, con retardo de 30° respec¬ 
to a v ah . En consecuencia, los voltajes instantáneos de fase (para una carga conectada en Y) son 


v aN 

v bN 

v bN 


°° 4V 
„=j y/3mr 

y 4V, 

„=i V3 nir 
00 4V 
n =l V3/17T 


sen 

sen 

sen 



sen (ruút) 


sen n o>í 


sen n coi 



para n = 

1,3,5, ... 

(6.21a) 

2tt \ 



(6.21b) 

t) 

para n — 

1,3,5, ... 

4tt\ 

tJ 

para n = 

1,3,5, ... 

(6.21c) 


Se divide el voltaje instantáneo de fase v aN entre la impedancia de carga 


Z = R + jruúL 



FIGURA 6.8 

Inversor trifásico con carga RL. 
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Usando la ecuación (6.21a), la corriente de línea i a cuando la carga es RL es 


oo 

2 

«=1,3,5,. 


4V f 


m r 


V3[n7T\/i? 2 + (no>L) 2 ] 


- sen- 


sen(no)¿ — 0 n ) 


( 6 . 22 ) 


donde 0 = tan ~ l (ncúL/R). 

Nota: para una carga conectada en delta, los voltajes de fase (v aN , v bN y v cN ) son iguales a los 
voltajes de línea a línea (■ v ab , v bc y v ca ), como se ve en la figura 6.6b, y como indica la ecuación (6.16). 

Corriente de alimentación de cd. Sin tener en cuenta las pérdidas, el balance de la poten¬ 
cia instantánea es 


v s (t)i s (t) = V ab (t)i a (t) + v bc (t)i b (t) + v ca (t)i c (t) 

en donde i a (t ), i b (t) e i c (t) son las corrientes de fase en una carga conectada en delta. Suponiendo 
que los voltajes ca de salida son sinusoidales, y que el voltaje de alimentación de cd es constante, 
v s (t) = Vj, se obtiene la corriente de alimentación cd: 

( V2V ol sen(ürt) X V2/ 0 sen(ü>¿ - 0j) 
i s (t) = —< + V2U ol sen(t ot 120°) X V2/ £? sen(cor - 120° - 0 X ) > 

Vs { + V2V ol sen(c ot - 240°) X V2I 0 sen(c ot - 240° - 0 X ) , 

Esta corriente se puede simplificar a 

/ s = 3 ^ 4 cos^) = V3 ^ 4 costeo (6.23) 

donde I L = V3 I Q es la corriente rms de línea en la carga, 

V 0 \ es el voltaje rms fundamental de línea en la salida, 

I 0 es la corriente rms de fase en la carga, 

01 es el ángulo de impedancia de carga a la frecuencia fundamental. 

Así, si los voltajes de línea no tienen armónicas, la corriente de alimentación de cd no con¬ 
tiene armónicas. Sin embargo, como los voltajes de línea en la carga sí contienen armónicas, la 
corriente de alimentación de cd contiene armónicas también. 

Secuencia de disparo. La secuencia de disparo de los dispositivos de conmutación es la 
siguiente: 

1. Generar tres señales de disparo cuadradas, v gh v g3 y v g5 con la frecuencia de salida / 0 y ciclo 
de trabajo de 50%. Las señales v g4 , v^ y v g2 son inversas lógicas de v gU v g i y respectiva¬ 
mente. Cada señal está desplazada 60° respecto a las demás. 

2. Las señales v gXy v g3 y v gS controlan respectivamente a Q x , Q 3 y Qs , a través de circuitos aisla¬ 
dores. Las señales v g2 , v g4 y v^ pueden activar, respectivamente, a Q 2 , Q 4 y Q& sin circuitos 
aislantes. 


Ejemplo 6.4 Determinación del voltaje y la corriente de salida de un puente inversor trifásico 
completo con una carga RL 

El inversor trifásico de la figura 6.5a tiene una carga conectada en Y de R = 5 Cl y L = 23 mH. La frecuen¬ 
cia del inversor es/ 0 = 60 Hz, y el voltaje cd de entrada es V s - 220 V. a) Expresar el voltaje instantáneo entre 
líneas v ab (t) y la corriente instantánea de línea i a (t) en forma de serie de Fourier. Determinar b) el voltaje 
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rms de línea V L \ c) el voltaje rms de fase V p \ d) el voltaje rms de línea V Ll en la frecuencia fundamental; e) 
el voltaje rms de fase V pl a la frecuencia fundamental; f) el THD; g) el DF; h) el HF y DF de la LOH; i) la 
potencia de carga P a : j) la corriente promedio I Q ( av ) por el transistor, y k) la corriente rms /< 2 (rms) P or el tran¬ 
sistor. 

Solución 

V s = 220 V, R = 5 n, L = 23 mH./ 0 = 60 Hz y u = 2 tt X 60 = 377 rad/s. 

a. Con la ecuación (6.16a) se obtiene el voltaje instantáneo entre líneas, v ab (t): 


v ab (t) = 242.58 sen(377/ + 30°) - 48.52 sen 5(377/ + 30°) 

- 34.66 sen 7(377/ + 30°) 4- 22.05 sen 11(377/ + 30°) 

+ 18.66 sen 13(377/ + 30°) - 14.27 sen 17(377/ + 30°) + 

Z L = \/R 2 -I- (nu>L) 2 /tan -1 ( nuL/R) = \/ 5 2 + (8.67^) 2 /tan" 1 (8.67n/5) 
Se usa la ecuación (6.22) para obtener la corriente instantánea de línea (o de fase): 


i a{t) = 14 sen(377/ - 60°) - 0.64 sen(5 X 377/ - 83.4°) 

- 0.33 sen(7 x 377/ - 85.3°) + 0.13sen(ll X 377/ - 87°) 

+ 0.10 sen(13 X 377/ - 87.5 o ) - 0.06sen(17 X 377/ - 88°) - 


b. De acuerdo con la ecuación (6.17), V L = 0.8165 X 220 = 179.63 V. 

c. De acuerdo con la ecuación (6.20), V p = 0.4714 X 220 = 103.7 V. 

d. De acuerdo con la ecuación (6.19), V L[ = 0.7797 X 220 = 171.53 V. 

e. V pl = V Ll /V3 = 99.03 V. 

f. De acuerdo con la ecuación (6.19), V/ ¡ = 0.77971^.. 



De acuerdo con la ecuación (6.8),TFÍD = 0.24236V / s 7(0.7797F v ) = 31.08%. El voltaje armónico 
rms de línea es 


211/2 



= 0.00941 V 


g. De la ecuación (6.9), DF = 0.0094lF,/(0.7797 V s ) = 1.211%. 

h. La LOH es la quinta, V L5 = V^/5. Según la ecuación (6.7), HF 5 = V’ L $/V’ L \ = 1/5 = 20%, y según 
la ecuación (6.10), DF S = (V LS ¡5 2 )IV LÍ = 1/125 = 0.8%. 

i. Para cargas conectadas en Y, la corriente de línea es igual a la corriente de fase, y la corriente rms 
de línea es 


(14 2 + 0.64 2 + 0.33 2 + 0.13 2 + 0.10 2 + 0.06 2 ) l/2 


= 9.91 A 


La potencia de la carga es P 0 = 3 l\R = 3 x 9.91 2 X 5 = 1473 W. 

j. La corriente promedio de alimentación es ¡ s = PJ220 = 1473/220 = 6.7A, y la corriente promedio 
por el transistor es Z^prom) = 6.7/3 = 2.23 A. 

k. Como la corriente de línea está repartida en tres transistores, el valor rms de la corriente por un 
transistores lQ trm) = /¿/V3 = 9.91/V3 = 5.72 A. 
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6.5.2 Conducción a 120 grados 

En esta clase de control, cada transistor conduce durante 120°. En cualquier momento sólo hay 
dos transistores encendidos. Las señales de disparo se ven en la figura 6,9. El orden de conduc¬ 
ción de los transistores es 61,12,23,34,45,56 y 61. Hay tres modos de operación en un medio ci¬ 
clo, y en la figura 6.10 se ven los circuitos equivalentes para una carga conectada en Y. Durante 
el modo 1, para < coi < tt/3, los transistores 1 y 6 conducen: 

V s V s 

Van ~ 2 — 2 ^ cn ^ 


gj 

g2 

g3 

g4 

g5 

g6 


Vs 

2 


v bn 

Vs 

2 

0 


v cn 

v. 

2 


Cüt 


Cú t 


Cú t 


íüt 


íi) t 


o>t 


Vs 

2 


Vs 

2 


tot 


V. 

2 


Cú t 


FIGURA 6.9 

Señales de compuerta para conducción a 120°. 
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s T b 
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AA/V- 

R 

AW 
R 


R 

AW- 
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o—VW 


R 

AAA/- 


(a) Modo 1 


(b) Modo 2 


>3 b 


T_ 


R 

AAA^ 

R 

AAA- 


(c) Modo 3 


FIGURA 6.10 

Circuitos equivalentes para carga resistiva conectada en Y. 


Durante el modo 2, para tt/ 3 < tu/ < 2 tt/ 3, los transistores 1 y 2 conducen: 


v nn = 


Vs 

o 


v bn = 0 V, 


Yi 

2 


Durante el modo 3, para 2tt/ 3 < tu/ < 3 tt/3, los transistores 2 y 3 conducen: 


= 0 




Los voltajes de línea a neutro que se ven en la figura 6.9 se pueden expresar como series de 
Fourier: 


~ 2V S mr 

v an ~ 2 j - Sen T" Sen n l 

n = 1,3,5,... niT ^ 

£ 2V S m T , 

v bn = 2 j " — ' sen — sen n I ídí 
n—\X5 r .. niT 3 v 

~ 2V S nir 

v cn — X -sen —- sen n [ 

n = lX5,... I™ 3 



(6.24a) 

(6.24b) 

(6.24c) 


El voltaje de línea a a b es v = V3 v an con un avance de fase de 30°. En consecuencia, los vol¬ 
tajes instantáneos de línea a línea (para una carga conectada en Y), son 


Vab 


Vbe 


V 


ca 


oo 


2 

n= 1 


oo 


2 

n =1 


2 

n =1 


2V3Vc 

-- sen 

nir 

2V3V S 

-- sen 

/ITT 

2V3V 5 

-- sen 

nir 


(?)—(-!) 

(t) " (”' ■ f) 
sen n ^ ~ 77 ^ 


para n — 1, 3, 5, ... 
para n = 1, 3, 5, 
para « = 1,3, 5, ... 


(6.25a) 

(6.25b) 

(6.25c) 


Hay un retardo de tt/ 6 desde el apagado de Q v y el apagado de Q 4 . Por tanto no debe haber cor¬ 
tocircuito del alimentación de cd a través de uno de los transistores superiores y uno de los in¬ 
feriores. En cualquier momento hay dos terminales de carga conectadas a la alimentación de cd, 
y la tercera queda abierta. El potencial de esta terminal abierta depende de las características de 
la carga y podría ser impredecible. Como el transistor conduce durante 120°, se utiliza menos en 
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comparación con los de conducción a 180°, para las mismas condiciones de carga. Por lo anterior, 
se prefiere la conducción a 180° y es la que se usa en general en los inversores trifásicos. 

Puntos clave de la sección 6.5 

• El puente inversor trifásico requiere seis dispositivos interruptores y seis diodos. La 
componente fundamental rms, V L1 , del voltaje de linea de salida, es 0.77981^, y la del 
voltaje de fase es V pX = V Li N3 = 0.45 V s , para conducción a 180°. Para conducción a 120°, 
Vpi = 0.3898 V s y V LY = V3 V P[ = 0.6753V 5 . La conducción a 180° es el modo de control 
que se prefiere. 

• El diseño de un inversor requiere determinar las corrientes promedio, rms y pico, en los 
dispositivos de conmutación y en los diodos. 


6.6 INVERSORES MONOFÁSICOS CONTROLADOS POR VOLTAJE 

En muchas aplicaciones industriales, para controlar el voltaje de salida de los inversores, se ne¬ 
cesita con frecuencia 1 ) hacer frente a las variaciones del voltaje de entrada de cd, 2 ) regula, el 
voltaje de los inversores y 3) satisfacer los requisitos de control de voltaje y frecuencia constan¬ 
tes. Hay varias técnicas para variar la ganancia del inversor. El método más eficiente de contro¬ 
lar la ganancia (y el voltaje de salida) es incorporar control por modulación por ancho de pulso 
(PWM) en los inversores. Las técnicas que se usan con frecuencia son: 

1. Modulación por ancho de un solo pulso. 

2. Modulación por ancho de pulsos múltiples. 

3. Modulación por ancho de pulso sinusoidal. 

4. Modulación por ancho de pulso sinusoidal modificado. 

5. Control por desplazamiento de fase. 

6.6.1 Modulación por ancho de pulso único 

En el control de modulación por ancho de un solo pulso sólo hay un pulso por cada medio ciclo, 
y se hace variar su ancho para controlar el voltaje de salida del inversor. La figura 6.11 muestra 
la generación de señales de control y el voltaje de salida de los puentes inversores monofásicos 
completos. Las señales de disparo se generan comparando una señal de referencia rectangular, 
de amplitud A n con una onda portadora triangular de amplitud A c . La frecuencia de la señal de 
referencia determina la frecuencia fundamental del voltaje de salida. El voltaje instantáneo de 
salida es v 0 = V s (gi ~ £ 4 )* La relación de A r entre A c es la variable de control, y se define como 
el índice de modulación de amplitud , o simplemente índice de modulación; es 



(6.26) 
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FIGURA 6.11 

Modulación por ancho de un pulso. 


El voltaje rms de salida se puede determinar con 

r*('7T + 8)/2 


v n 


= \-f 

UWílT 


(ir-S)/2 


Vjd(oyt) 


1/2 


- V s 


(6.27) 


Si se varía A r desde 0 hasta A c , se puede modificar el ancho de pulso 5, de 0 o a 180°, y el voltaje 
rms de salida de V Q hasta V s . 

La serie de Fourier del voltaje de salida es 


Vo(t) 


2 

n = 1,3,5 V 


4V S nh 

-sen — sen nut 

mr 2 


(6.28) 


Debido a la simetría del voltaje de salida respecto al eje x, las armónicas pares (para n = 2, 
4,6 ,...) están ausentes. Se elaboró un programa de cómputo para evaluar el funcionamiento de 
la modulación de pulso sencillo, para puentes inversores monofásicos completos. La figura 6.12 
muestra el perfil de armónicas en función del índice de modulación M. La armónica dominante 
es la tercera, y el DF aumenta en forma apreciable a bajo voltaje de salida. 

El tiempo y los ángulos de intersección se pueden determinar con 




(6.29a) 


(6.29b) 
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FIGURA 6.12 

Perfil de armónicas para modulación por ancho de un solo pulso. 


que determinan el siguiente ancho d del pulso (o el ángulo 8 del pulso): 


d 


h_ 

O) 


h ~ h 


MT S 


(6.29c) 


donde T s = 772. 

Secuencia de disparo. El algoritmo para generar las señales de disparo es el siguiente: 

1 . Generar una señal portadora triangular v cr de periodo de conmutación T s = TI 2. Comparar 
v cr con una señal de referencia v r para producir la diferencia v e = v cr - v n que debe pasar 
por un limitador de ganancia para producir una onda cuadrada de ancho d con un periodo 
de conmutación T s . 

2 . Para producir la señal de disparo g lt multiplicar la onda cuadrada que resulta por una se¬ 
ñal unitaria v 2 , que debe ser un pulso unitario de ciclo de trabajo 50%, a un periodo T. 

3. Para producir la señal g 2 de compuerta, multiplicar la onda cuadrada por una señal lógica 
inversa de v 2 . 

6.6.2 Modulación por ancho de pulso múltiple 

Se puede reducir el contenido de armónicas usando varios pulsos en cada medio ciclo del volta¬ 
je de salida. La generación de señales de disparo (en la Fig. 6.13b) para encender y apagar los 
transistores se ve en la figura 6.13a, comparando una señal de referencia contra una onda por¬ 
tadora triangular. Las señales de disparo se ven en la figura 6.13b. La frecuencia de la señal de 
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(b) Señales de compuerta 



FIGURA 6.13 

Modulación por ancho de varios pulsos. 


referencia establece la frecuencia de salida f D , y la frecuencia de la portadora f c determina la can¬ 
tidad de pulsos p por cada medio ciclo. El índice de modulación controla el voltaje de salida. A 
esta clase de modulación se le llama modulación por ancho de pulso uniforme (UPWM, de uni- 
form pulse-width modulation). La cantidad de pulsos por medio ciclo se determina con 


2 f 0 2 


(6.30) 


donde ray = fjfa se define como la relación de modulación de frecuencia. 

El voltaje instantáneo es v Q = V s (g\ - g 4 ). El voltaje de salida para los puentes inversores 
completos se ve en la figura 6.13, para UPWM. 








































































www.elsolucionario.org 


252 Capítulo 6 Inversores modulados por ancho de pulso 


Si 8 es el ancho de cada pulso, el voltaje rms de salida se calcula con 


Vn 


2p r mp 

- JÍTr/p- 


(tt//?+8)/2 


( tt /p 8)/2 


Vjd(tíá) 


1/2 


[P$ 


= Vr J — 
TT 


(6.31) 


La variación del índice de modulación M de 0 a 1 hace variar el ancho de pulso d desde 0 
hasta T¡2p (0 a ir/p), y al voltaje rms de salida de V 0 hasta V s . La forma general de la serie de 
Fourier para el voltaje instantáneo de salida es 

oo 

v a (t) = 2 B n sen nu>t (6.32) 

«=1,3,5,... 


El coeficiente B n de la ecuación (6.32) se puede determinar considerando un par de pulsos tales 
que la duración 8 del pulso positivo comience en coi = a y la del negativo, del mismo ancho co¬ 
mience en coi = tt 4- a. Esto se ve en la figura 6.13c. Se pueden combinar los efectos de todos los 
pulsos para obtener el voltaje efectivo de salida. 

Si el pulso positivo del m-ésimo par comienza en co¿ = a m y termina en = a m + 8, el coe¬ 
ficiente de Fourier para un par de pulsos es 


b 


n 


2 

TT 


/ a m +8 

sen neo/ d(tat) 

m + 8/2 


c tt + a m + 5/2 


sen neo/ d(wt) 


/TT + Ot,,, 


4 V s n8 
— sen— 
mr 4 


sen n 



— sen n 



(6.33) 


El coeficiente B n de la ecuación (6.32) se puede determinar sumando los efectos de todos los 
pulsos, 


„ & 4V S ní, 

B » = L — sen T~ 


m =1 


mr 


38 


sen n tt 


(6.34) 


Se usó un programa de cómputo para evaluar el funcionamiento de la modulación con pul¬ 
sos múltiples. La figura 6.14 muestra el perfil de armónicas en función de la variación del índice 
de modulación, para cinco pulsos por medio ciclo. El orden de las armónicas es igual que el de la 
modulación de un solo pulso. Sin embargo, por la mayor cantidad de procesos de apagado y en¬ 
cendido de los transistores de potencia, aumentan las pérdidas de conmutación. Con mayores 
valores de /?, las amplitudes de la LOH serían menores, pero aumentarían las de algunas armónicas 
de orden mayor. Sin embargo, esas armónicas de orden mayor producen un rizo despreciable, 
que se puede filtrar con facilidad. 

Debido a la simetría del voltaje de salida respecto al eje jc, A n = 0, y las armónicas pares 
(para n = 2,4,6,....) están ausentes. 

El m-ésimo tiempo t m y ángulo a m de intersección se pueden determinar con 


— = (m 

ÜJ 

-">T 

para 

m = 1,3,. 

..,2 P 

(6.35a) 

<*m f 

— = [m 
oo 

- 1 + ">T 

para 

m = 2, 4, . 

..,2p 

(6.35b) 
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índice de modulación, M 


FIGURA 6.14 

Perfil de armónicas de modulación por ancho de 
varios pulsos. 


Como todos los anchos son iguales, el ancho de pulso d (o el ángulo de pulso 8) es 


d 


§ _ 

03 " ím + 1 


- t m = MT S 


(6.35c) 


donde T s = 772/?. 

El algoritmo para generar las señales de compuerta es igual al de la modulación de un 
solo pulso, excepto porque el periodo de conmutación T s de la señal portadora triangular es 
772/?, y no 772. 

6.6.3 Modulación por ancho de pulso sinusoidal 

En lugar de mantener igual el ancho de todos los pulsos, como en el caso de la modulación de 
varios pulsos, se hace variar el ancho de cada pulso en proporción con la amplitud de una onda 
sinusoidal evaluada en el centro del mismo pulso [2]. El DF y la LOH se reducen en forma apre¬ 
ciable. Las señales de control, como se ven en la figura 6.15a, se generan comparando a una se¬ 
ñal sinusoidal de referencia con una onda portadora triangular de frecuencia f c . Esta modulación 
por ancho de pulso sinusoidal (SPWM) es la que se suele usar en las aplicaciones industriales. La 
frecuencia f r de la señal de referencia determina la frecuencia f 0 de la salida del inversor, y su 
amplitud pico A r controla el índice de modulación A7, y en consecuencia el voltaje rms de salida 
V Q . Al comparar la señal portadora bidireccional v cr con dos señales de referencia, v r y -v n que 
se ven en la figura 6.15a, se producen las señales de disparo gi y g 4 , respectivamente, como se ve 
en la figura 6.15b. El voltaje de salida es v 0 = V s (gi — g 4 ). Sin embargo, y g 4 no se pueden libe¬ 
rar al mismo tiempo. La cantidad de pulsos por medio ciclo depende de la frecuencia de la por¬ 
tadora. Dentro de la restricción de que dos transistores de la misma rama (Q { y Q 4 ) no pueden 
conducir al mismo tiempo, el voltaje instantáneo de salida se ve en la figura 6.15c. Se pueden ge¬ 
nerar las mismas señales de disparo con una onda portadora triangular unidireccional como se 
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FIGURA 6.15 

Modulación por ancho de pulso sinusoidal. 


ve en la figura 6.15d. Es más fácil implementar este método, y es preferible. El algoritmo para ge¬ 
nerar las señales de disparo es parecido al de la PWM uniforme de la sección 6.6.2, excepto que 
la señal de referencia es una onda sinusoidal v r = V r sen oo/, en lugar de una señal de cd. El vol¬ 
taje de salida es v 0 = - g 4 ). 

Se puede modificar el voltaje rms de salida, variando el índice de modulación M. Se pue¬ 
de observar que el área de cada pulso corresponde, en forma aproximada, al área bajo la onda si¬ 
nusoidal, entre los puntos medios adyacentes de los periodos de apagado de las señales de 
disparo. Si es el ancho del m-ésimo pulso, se puede ampliar la ecuación (6.31) para determi¬ 
nar el voltaje rms de salida 


K = 



(6.36) 
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También la ecuación (6.34) se puede aplicar para determinar el coeficiente de Fourier del volta¬ 
je de salida como sigue: 


^ 4 V s nh m 

B n = X — sen —^ 
£i 4 


sen n\ a m + 


36, 


— sen n [ tt + a m + — 


para n = 1, 3, 5, ... 


(6.37) 


Se desarrolló un programa de cómputo para determinar el ancho de los pulsos, y para 
evaluar el perfil de armónicas de la modulación sinusoidal. En la figura 6.16 se ve el perfil de ar¬ 
mónicas para cinco pulsos por medio ciclo. El DF se reduce en forma apreciable en comparación 
con el de la modulación por varios pulsos. Esta clase de modulación elimina a todas las armónicas 
menores o iguales a 2p — 1. Para p = 5, la LOH es la novena. 

El m-ésimo tiempo t m y ángulo oc m de intersección se pueden determinar con 


= t Y + m 


T s 


(6.38a) 


donde t x se puede despejar de 


2 1 

1 — —r = M sen 

T s 

2t AJI 

— = M sen 

r c 


CÜ f y + 


col t x + 


mT s 

2 

rnT, 


para m = 1, 3, ..., 2p (6.38b) 

para m = 2, 4, ..., 2p (6.38c) 


y T s = T/(2p + 1). El ancho d m del m-é simo pulso (o el ángulo de pulso) se puede calcular con 

d m = -77 = t m+i - t m (6.38d) 

(jó 
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FIGURA 6.16 

Perfil de armónicas con modulación por ancho 
de pulso sinusoidal. 
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El voltaje de salida de un inversor contiene armónicas. La PWM empuja a las armónicas 
hacia una región de alta frecuencia en torno a la frecuencia f c de conmutación y sus múltiplos; es 
decir, en torno a las armónicas mp 2mp 3 mp etcétera. Las frecuencias a las que se presentan las 
armónicas de voltaje se pueden relacionar por 


fn = (jm f ± k)f c (6.39) 

donde la n-ésima armónica es igual a la /c-ésima banda lateral de j, por la frecuencia y entre la re¬ 
lación de modulación mp 

n = jm f ± k 

= 2jp ± k para j = 1, 2, 3, ... y k — 1, 3, 5, ... (6.40) 

El voltaje pico fundamental de salida para controles PWM y SPWM se puede determinar en 
forma aproximada con 


V ml = dV s para 0 < d < 1.0 (6.41) 

Para d = 1, la ecuación (6.41) da la amplitud pico máxima del voltaje fundamental de salida como 
K m i(máx) = V s . De acuerdo con la ecuación (6.12), podría llegar hasta 4VJp = 1.273^ 

para una onda de salida cuadrada. Para aumentar el voltaje fundamental de salida, d se debe au¬ 
mentar a más de 1.0. A la operación más allá de d = 1.0 se le llama sobremodulación . El valor de 
d en el que L m(máx ) es igual a 1.273V* depende de la cantidad de pulsos por medio ciclo, p, y es 
aproximadamente igual a 3 para p = 7, como se ve en la figura 6.17. La sobremodulación causa 
básicamente una operación con onda cuadrada y agrega más armónicas en comparación con la 
operación en el intervalo lineal (con d < 1.0). Se suele evitar en aplicaciones que requieran poca 
distorsión (por ejemplo, en fuentes de poder ininterrumpibles, UPS). 
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FIGURA 6.17 

Voltaje fundamental pico de salida en función 
del índice de modulación M. 
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6.6.4 Modulación por ancho de pulso sinusoidal modificada 

La figura 6.15c indica que los anchos de los pulsos más cercanos al pico de la onda sinusoidal no 
cambian mucho al variar el índice de modulación. Esto se debe a las características de una onda 
sinusoidal, y la técnica de SPWM se puede modificar para que se aplique la onda portadora du¬ 
rante los primeros y últimos intervalos de 60° por medio ciclo (es decir, de 0 o a 60° y de 120° a 
180°). Esta modulación por ancho de pulso sinusoidal modificada (MSPWM, de modified sinu¬ 
soidal pulse-width modulation) se ve en la figura 6.18. Aumenta la componente fundamental, y 
mejora sus características de armónicas. Reduce la cantidad de conmutación de los dispositivos 
de potencia, y también reduce las pérdidas por conmutación. 


El m-ésimo tiempo, t m , y ángulo, a m , de intersección se puede determinar con 


m 



para m = 1, 2, 3, ..., p 


(6.42a) 


en donde t x se puede despejar de 



para m = 1, 3, ..., p 


(6.42b) 



para m = 2,4, ..., p 


(6.42c) 


Las intersecciones con el tiempo, durante los últimos intervalos de 60° se determinan con 



para m = p, p + \ ... ,2p — 1 (6.42d) 


e 



FIGURA 6.18 

Modulación por ancho de pulso sinusoidal modificado. 
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FIGURA 6.19 

Perfil de armónicas con modulación por 
ancho de pulso sinusoidal modificado. 
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en donde T s = 776(p + 1 ). El ancho d m del m-ésimo pulso (o el ángulo 8 m del pulso) se pueden 
determinar con 

g 

d m = -7 = t m +\ ~ {6Ale) 

CO 

Se usó un programa de cómputo para determinar los anchos de pulso y para evaluar el fun¬ 
cionamiento de la SPWM modificada. El perfil de armónicas se ve en la figura 6.19 para cinco 
pulsos por medio ciclo. La cantidad q de pulsos en el periodo de 60° se relaciona normalmente 
con la relación de frecuencias, en particular en inversores trifásicos, mediante 


fe - 

— - 6q + 3 

JO 


(6.43) 


El voltaje instantáneo de salida es v 0 = V s (g x - g 4 ). El algoritmo para generar las señales de 
compuerta es parecido al de la PWM sinusoidal de la sección 6.6.3, excepto porque la señal 
de referencia es una onda sinusoidal sólo de 60° a 120 °. 


6.6.5 Control por desplazamiento de fase 

Se puede tener control de voltaje usando varios inversores y sumando los voltajes de salida de 
los inversores individuales. Se puede concebir que un puente inversor monofásico completo, como 
el de la figura 6.2a, sea la suma de dos puentes inversores en medios como el de la figura 6.1a. Un 
desplazamiento de fase de 180° produce un voltaje de salida como el que se ve en la figura 6 . 20 c, 
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FIGURA 6.20 

Control por desplazamiento de fase. 


mientras que un ángulo de retardo (o desplazamiento) de a produce una salida como la de la 
figura 6.20e. 

Por ejemplo, la señal de compuerta g v para el puente inversor medio se puede retardar el 
ángulo a para producir la señal de compuerta g 2 . 

El voltaje rms de salida es 


Vn 



(6.44) 


Si 


~ 2V S 

/ ao = 2 j - Sen no)t 

n= 1,3,5,... niT 


Vbo 


2 


n=1,3,5,.. 


—- sen n(o)t — a) 
mr 


entonces 
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el voltaje instantáneo de salida es 


^ab ^ao ^bo 


2V S 


nit 


[sen mot — sen n(co/ — a)] 


«=1,3,5,... 

que, después de usar sen A — sen B = 2 sen[(A - B)I2\ cos[(A + B)I2\, se puede simplificar a 


Vab = 2 


4K, 


na 


sen 


n= 133..-- ^ 2 

El valor rms del voltaje fundamental de salida es 

.. 4V, a 

V 0 i = —;=sen— 

01 V2 2 


eos n c oí 


(6.45) 


(6.46) 


La ecuación (6.46) indica que el voltaje de salida se puede variar cambiando el ángulo de retardo. 
Esta clase de control tiene utilidad especial para aplicaciones con grandes potencias que requie¬ 
ren una gran cantidad de dispositivos de conmutación en paralelo. 

Si las señales de compuerta g\ y g 2 se retardan los ángulos oq = a y a 2 (= tt — a), el voltaje 
de salida v ab tiene simetría de cuarto de onda en tt/ 2, como se ve en la figura 6.20f. Así se obtiene 


~ 2V S 

Vao = 2j -sen(«(ü)í - a)) 

ni t 


v b0 


n =X 


OO 


n I 


2V, 


nir 


sen[/i(coí — tt + a)] 

4V s 


para n = 1, 3, 5, ... 
para n = 1, 3, 5, ... 


v a b ~ v a o ~ v bo = 2 ) —“ cos(/ia) sen(/ 2 co¿) para n = 1, 3, 5 


«=1 


nir 


(6.47) 


6.7 TÉCNICAS AVANZADAS DE MODULACIÓN 

La SPWM (modulación por ancho de pulso sinusoidal), que es la que más se usa, padece de incon¬ 
venientes, como por ejemplo el bajo voltaje fundamental de salida. Otras técnicas que permiten 
un mejor funcionamiento son: 

Modulación trapezoidal 
Modulación por escalera 
Modulación por pasos 
Modulación por inyección de armónica 
Modulación delta 

Para simplificar, mostraremos el voltaje de salida v ao para un puente inversor medio en la figura 
6.1a. Para un puente inversor completo, v 0 = v ao — v bcn donde v bo es el inverso de v ao . 

Modulación trapezoidal. Las señales de compuerta se generan comparando una onda por¬ 
tadora triangular con una onda moduladora trapezoidal [3] como se ve en la figura 6.21. La onda 
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FIGURA 6.21 
Modulación trapezoidal. 


trapezoidal se puede obtener con una onda triangular, limitando su magnitud a ±A n que se rela¬ 
ciona con el valor pico A r ( m áx) P° r medio de 


A r °'^r(máx) 

donde a se llama factor triangular , porque la forma de onda se vuelve triangular cuando <r = 1. 
El índice de modulación M es 



CT ^r(máx) 




para 0 < M < 1 


El ángulo de la parte plana de la onda trapezoidal se determina con 

2<(> = (1 — ct)tt 


(6.48) 


(6.49) 


Para valores fijos de A r ^ mÁx ^ y A Ci se puede modificar A/, que varía con el voltaje de salida, cam¬ 
biado el factor triangular cr. Esta clase de modulación aumenta el voltaje pico fundamental de 
salida hasta a 1.05 V s , pero la salida contiene armónicas de orden menor (LOH). 

Modulación por escalera. La señal de modulación es una onda escalonada como se ve en 
la figura 6.22. La escalera no es una aproximación muestreada de una onda sinusoidal. Los niveles 
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FIGURA 6.22 
Modulación por escalera. 


de los escalones se calculan para eliminar armónicas específicas. La relación de frecuencias de 
modulación mp y la cantidad de escalones, se seleccionan para obtener la calidad deseada del 
voltaje de salida. Es una PWM optimizada y no se recomienda con menos de 15 pulsos en un ciclo. 
Se ha demostrado [4] que para alto voltaje fundamental de salida y bajo DF, la cantidad óptima 
de pulsos en un ciclo es 15, para dos niveles, 21 para tres niveles y 27 para cuatro niveles. Esta 
clase de control suministra un voltaje de salida de alta calidad, con valor de la fundamental 
hasta de 0.94V S . 

Modulación por pasos. La señal moduladora es una onda en escalera [4,5] como se ve en 
la figura 6.23. Esta onda no es una aproximación muestreada de la onda sinusoidal. Se divide 
en intervalos especificados, por ejemplo de 20°, y cada intervalo es controlado en forma individual 
para controlar a su vez la magnitud de la componente fundamental y eliminar armónicas especí¬ 
ficas. Esta clase de control produce poca distorsión, y una mayor amplitud de la fundamental, en 
comparación con la del control PWM normal. 

Modulación por inyección de armónica. La señal moduladora se genera inyectando, a 
la onda sinusoidal, armónicas seleccionadas. Da como resultado una forma de onda con una 
cresta plana, y reduce la cantidad de sobremodulación. Produce una amplitud mayor de la fun¬ 
damental y baja distorsión del voltaje de salida. La señal moduladora [6,7] se compone en ge¬ 
neral de 


v r = 1.15 sen co/ + 0.27 sen 3co/ - 0.029 sen 9a>/ (6.50) 

La señal moduladora con inyecciones de tercera y novena armónicas se ve en la figura 6.24. Se 
debe notar que la inyección de las 3/i-ésimas armónicas no afecta la calidad del voltaje de salida, 
porque la salida de un inversor trifásico no contiene armónicas triples. Si sólo se inyecta la tercera 
armónica, v r es 


v r = 1.15 sen co/ + 0.19 sen 3 u>t 


(6.51) 
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FIGURA 6.23 
Modulación por pasos. 
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(b) Voltaje de salida 


FIGURA 6.24 

Modulación por inyección de armónica 
seleccionada. 
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FIGURA 6.25 

Modulación por inyección de armónica. 
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La señal moduladora [8] se puede generar a partir de 2^13 segmentos, como se ve en la figura 
6.25. Es igual que inyectar armónicas 3/t-ésimas a la onda sinusoidal. El voltaje de línea a línea es 
sinusoidal modulado por ancho de pulso (PWM) y la magnitud aproximada del componente 
fundamental es 15% mayor que en una PWM sinusoidal normal. Como cada rama se apaga du¬ 
rante un tercio del periodo, se reduce el calentamiento de los dispositivos de conmutación. 

Modulación delta. En la modulación delta [9] se deja oscilar una onda triangular dentro 
de una ventana definida AK arriba y abajo de la onda sinusoide de referencia v r . La función de 
conmutación del inversor, que es idéntica al voltaje de salida v 0 , se genera desde los vértices de la 
onda triangular v c , como se ve en la figura 6.26. También se llama modulación por histéresis. Si 
cambia la frecuencia de la onda moduladora, manteniendo constante la pendiente de la onda 
triangular, cambia la cantidad de pulsos y de anchos de pulso de la onda modulada. 

El voltaje fundamental de salida puede ser hasta 1V S , y depende de la amplitud pico A r y 
de la frecuencia f r del voltaje de referencia. La modulación delta puede controlar la relación de 
voltaje a frecuencia, lo que es una característica deseable, en especial para controlar motores. 


6.8 


INVERSORES MONOFÁSICOS CONTROLADOS POR VOLTAJE 

Se puede considerar que un inversor trifásico es tres inversores monofásicos, y que la salida de cada 
inversor monofásico está desplazada 120°. Son aplicables, a los inversores trifásicos, las técnicas 
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FIGURA 6.26 

Modulación delta. 


de control de voltaje descritas en la sección 6.6. Sin embargo, las técnicas que se usan con más 
frecuencia para los inversores trifásicos son las siguientes: 

PWM sinusoidal 

PWM con tercera armónica 

PWM a 60° 

Modulación por vector espacial. 


6.8.1 PWM sinusoidal 

La generación de disparo de compuerta con PWM se ven en la figura 6.27a. Hay tres ondas sinu¬ 
soidales de referencia, v ra) v rb y v rc , separadas 120° entre sí. Se compara una onda portadora con 
la señal de referencia que corresponde a una fase, para generar las señales de compuerta para 
esa fase [10]. Al comparar la señal portadora v cr con las fases de referencia v ra > v rb y v rc se produ¬ 
cen g\,gi y gs, respectivamente, como se ve en la figura 6.27b. El voltaje instantáneo de salida, de 
línea a línea, es v ab = V s (g\ ~ £ 3 )- El voltaje de salida que se ve en la figura 6.27c se genera elimi¬ 
nando la condición que dos dispositivos de conmutación en el mismo ramal no puedan conducir 
al mismo tiempo. 

La frecuencia portadora normalizada ray debe ser múltiplo impar de tres. Así, todos los vol¬ 
tajes de fase (v aN) v bN y v cN ) son idénticos, pero desfasados 120° y sin armónicas pares; es más, las 

























www.elsolucionario.org 


266 Capítulo 6 Inversores modulados por ancho de pulso 



FIGURA 6.27 

Modulación por ancho de pulso sinusoidal para inversor trifásico. 


armónicas en frecuencias múltiplos de tres son idénticas en amplitud y fase, para todas las fases. 
Por ejemplo, si el voltaje noveno armónico en la fase a es 

v aN9 (t) — í>9Sen(9o)¿) (6.52) 

la novena armónica correspondiente en la fase b será 

v bN9Í0 ~ ígsen(9(a - 120°)) = í 9 sen(9co/ — 1080°)) = í>9sen(9to0 (6.53) 

Así, el voltaje de línea de salida v ab = v ab ¡ — v bN no contiene la novena armónica. Por consiguien¬ 
te, para múltiplos impares de tres veces la frecuencia portadora normalizada nif, las armónicas 
en el voltaje de salida de ca aparecen a frecuencias normalizadas centradas en rrif y sus múlti¬ 
plos; en forma específica en 


n = jrrif ± k (6.54) 

en donde j = 1,3,5,... para k = 2, 4, 6, .. y j = 2, 4, .. . para k = 1, 5, 7,. . ., de tal modo 
que n no es múltiplo de tres. Por consiguiente, las armónicas están en mj- ± 2, nif ± 4,..2 m¡ 
± 1,2 mf ± 5,..., 3 mj ± 2, 3my ± 4,..., 4 rrif ± 1,4my ± 5,... Cuando la corriente ca de carga 
es casi sinusoidal, las armónicas en la corriente de enlace de cd están en frecuencias deter¬ 
minadas por 


n — jrrif ± k ± 1 


(6.55) 
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en donde j = 0 , 2 ,4,... para k — 1 ,5,7,..y y = 1 ,3,5,... para k = 2 ,4, 6 ,... de tal modo que n 
= y'my ± k es positivo, y no es múltiplo de tres. 

Ya que la amplitud máxima del voltaje fundamental de fase en la región lineal (M < 1) es 
VJ2, la amplitud máxima del voltaje fundamental de línea de salida de ca es v ab{ = y/3V s l2. Por 
consiguiente, se puede expresar como sigue la amplitud pico: 


v abl = MV3 


2 


para 0 < M < 1 


(6.56) 


Sobremodulación. Para aumentar más la amplitud del voltaje de carga, se puede hacer 
que la amplitud de la señal moduladora £ r sea mayor que la amplitud de la señal portadora, v cn 
lo cual causa sobremodulación [11]. La relación entre la amplitud del voltaje fundamental de ca 
de salida y el voltaje de enlace de cd se vuelve no lineal. Así, en la región de sobremodulación, 
los voltajes de línea varían dentro de 


V3 L < 5 = $ = V cal < 2 V3 ^ (6.57) 

2 ^2 

Los valores grandes de M en la técnica SPWM originan sobremodulación total. Este caso se 
llama operación con onda cuadrada, y se ve en la figura 6.28, donde los dispositivos de potencia 
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FIGURA 6.28 

Operación con onda cuadrada. 
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están encendidos durante 180°. En este modo, el inversor no puede variar el voltaje de carga, a 
no ser que cambie el voltaje de alimentación V s . el voltaje fundamental de línea de ca es 

Vabi = ^ V3 L (6.58) 

TT 2 

El voltaje de línea de salida de ca contiene las armónicas/„, donde n = 6k ± 1 (á: = 1,2, 3,...) y 
sus amplitudes son inversamente proporcionales a su orden n armónico. Esto es, 

14 y 

Vabn = V5 f (6.59) 

n ir 2 


Ejemplo 6.5 Determinación de los límites admisibles de voltaje de la fuente de cd en la entrada 

Un puente inversor monofásico completo controla la potencia en una carga resistiva. El valor nominal del 
voltaje de entrada de cd es V s = 220 V, y se usa una modulación por ancho de pulso uniforme, con cinco pul¬ 
sos por medio ciclo. Para el control necesario, el ancho de cada pulso es 30°. a) Determinar el voltaje rms de 
la carga, b) Si la fuente de cd aumenta 10% su voltaje, determinar el ancho de pulso para mantener la mis¬ 
ma potencia de carga. Si el ancho máximo posible de pulso es 35°, determinar el límite mínimo admisible 
para la fuente de cd en la entrada. 

Solución 

a. V s = 220 V, p = 5 y 8 = 30°. De acuerdo con la ecuación (6.31), V 0 = 220V5 x 30/180 = 200.8 V. 

b. V s = 1.1 X 220 = 242. Se aplica la ecuación (6.31), y 242V58/180 = 200.8, que da como resultado 
el ancho buscado de pulso, 5 = 24.75°. 

Para mantener el voltaje de salida de 200.8 V en el ancho máximo de pulso de 5 = 35°, se puede 
determinar el voltaje de entrada y es 200.8 = V s y/5 x 35/180, y así se obtiene el voltaje mínimo 
admisible en la entrada, V s = 203.64 V. 


6.8.2 PWM de 60 grados 

La PWM a 60° es parecida a la PWM modificada de la figura 6.18. El concepto de la PWM a 60° 
es “aplanar” la onda desde 60° hasta 120°, y desde 240° hasta 300°. Los dispositivos de potencia 
se mantienen encendidos durante un tercio del ciclo (a pleno voltaje) y tienen menores pérdidas 
de conmutación. Todas las armónicas triples (3 a , 9 a , 21 a , 27 a , etc.) están ausentes en los voltajes 
trifásicos. La PWM a 60° crea una fundamental más grande (2/V3) y usa más del voltaje disponi¬ 
ble en cd (voltaje de fase V P = 0.57735 y voltaje de línea V L = V s ) que la PWM sinusoidal. La 
forma de onda de salida se puede aproximar con la fundamental y los primeros (pocos) térmi¬ 
nos, como se ve en la figura 6.29). 

6.8.3 PWM con tercera armónica 

La PWM con tercera armónica [12] es parecida al método de inyección de armónica selecciona¬ 
da que se muestra en la figura 6.24, y se implementa de la misma forma que la PWM sinusoidal. 
La diferencia es que la forma de onda de ca de referencia no es sinusoidal, sino consiste en una 
componente fundamental y una componente de tercera armónica, como se ve en la figura 6.30. 
El resultado es que la amplitud pico a pico de la función de referencia que resulta no rebasa el 
voltaje de alimentación de CD, V v , sino que la componente fundamental es mayor que el V s d e 
alimentación disponible. 
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Fundamental 

1 Modulación de 60° 




-Fundamental 

-Tercera armónica 


FIGURA 6.29 

Forma de onda de salida para PWM a 60°. 


La presencia de exactamente la misma componente de tercera armónica en cada fase 
da como resultado una anulación efectiva de la componente de tercera armónica en la termi¬ 
nal neutral, y todos los voltajes de fase de línea a neutro {v aNi v bN y v cN ) son sinusoidales, con am¬ 
plitud pico de V P = VjA 3 = 0.577351^. La componente fundamental tiene la misma amplitud pico 
Vp¡ = 0.57735 y el voltaje pico de línea es V¿ = V3 V P = V3 X 0.57735 = V s . Es aproximada- 
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Fundamental 



0 x 2ir 

- Inyección de tercera armónica 

-Fundamental 

-Tercera armónica 

FIGURA 6.30 

Forma de onda de salida para PWM con tercera armónica. 
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mente 15.5% mayor en amplitud que lo que se consigue con PWM sinusoidal. Por consiguiente, 
la PWM con tercera armónica permite una mejor utilización del voltaje de alimentación de cd, 
que la PWM sinusoidal. 


6.8.4 Modulación por vector espacial 

La modulación por vector espacial (SVM, de space vector modulation) es muy distinta de los mé¬ 
todos por PWM. Con las PWM, se puede imaginar al inversor como tres etapas separadas de ac¬ 
tivación simétrica o en contrafase, que modelan cada onda de fase en forma independiente. Sin 
embargo, la SVM maneja al inversor como una sola unidad; en forma específica, el inversor puede 
activarse a ocho estados únicos, como se ve en la tabla 6.2. La modulación se obtiene por el estado 
de conmutación del inversor [13]. Las estrategias de control se implementan con sistemas digita¬ 
les. La SVM es una técnica de modulación digital, en la que el objetivo es generar voltajes PWM en 
la línea de carga que en promedio sean iguales a determinados voltajes de línea (o de referencia) de 
carga. Esto se hace en cada periodo de muestreo seleccionando en forma adecuada los estados 
de los interruptores del inversor, y calculando el tiempo adecuado para cada estado. La selección de 
los estados, y sus periodos, se hacen con la transformación del vector espacial (SV) [25], 

Transformación espaciaJ. Tres funciones cualesquiera que satisfagan 

u a (t) + Wf>( 0 + M c ( t) = 0 (6.60) 

se pueden representar en un espacio bidimensional [14]. Las coordenadas son similares a las 
de tres voltajes de fase, en forma tal que el vector [u a 0 0] r se coloca a lo largo del eje x, el vector 
[0 u b O] 7 está desplazado 120° en su fase, y el vector [0 0 w c ] 7 está desplazado 240° en su fase. 
Esto se ve en la figura 6.31. Entonces, el vector espacial SV (de space vector) se expresa como 
sigue en notación compleja: 

u(0 = | K + w¿,e / ' (2 ' 3) ’ 1 + Uee -n 2/3)*] (6.61) 


donde 2/3 es un factor de escala. Se pueden escribir los componentes reales e imaginarios de es¬ 
ta última ecuación, en el dominio x-y , como sigue: 


u(/) = u x + ju y 


(6.62) 


Usando las ecuaciones (6.61) y (6.62), se puede obtener la transformación de coordenadas de los 
ejes a-b-c a los ejes x-y como sigue: 



h 

-1 

= l) 

/ u a \ 


2 

2 

\u v J 3 


V3 

-y/3 

1 \uj 

\ y / 

2 

2 ) 


que también se puede escribir así: 


2 
3 

V3 


u x ^ [ v a 1* Ü C )] 


“y = ~T ( V b ~ V c 


(6.63) 


(6.64a) 

(6.64b) 
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FIGURA 6.31 

Vectores trifásicos coordenados y 
vector espacial u(t). 



La transformación de los ejes x-y a los ejes a-p, que es girar con una velocidad angular to, se puede 
obtener girando coi los ejes x-y de acuerdo con 


í “a 


COS(ü)/) 

sen (to/) 



to/ 


\ 





/ eos (oo/) -sen(to/)\/ u x 
\ sen (coi) cos(o )t)J\u y 


(6.65) 


Si se usa la ecuación (6.61) también se puede determinar la transformación inversa como 


u a — Re(u) 

(6.66a) 

u b - Re(ue _ ^ 2y3 ^) 

(6.66b) 

u c = Re(ue^ 2/3 ' ) ' rT ) 

(6.66c) 


Por ejemplo, si u 0 u b y u c son los voltajes trifásicos de una alimentación balanceada, con valor pico 
V m , se puede escribir 

u a — V m sen(a>/) (6.67a) 

u b = 1 i / m sen(to/ - 2u/3) (6.67b) 

u c = V" w sen(co/ + 2 tt/ 3) (6.67c) 

Entonces, con la ecuación (6.61) se obtiene la representación del vector espacial como 

u(0 = V m e¡» = V m e¡“' (6.68) 

que es un vector de magnitud V m que gira con rapidez constante to, en radianes por segundo. 
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FIGURA 6.32 

Estados de encendido y apagado de los interruptores del inversor. [Ref. 13] 


Vector espacial (SV). Los estados de conmutación del inversor se pueden representar 
con valores binarios y q^ esto es >< 7 ¿: = 1 cuando un interruptor está cerrado, pren¬ 

dido, y q k = 0 cuando un interruptor está, apagado, abierto. Los pares q\q^ q^q^ y q$qi son com¬ 
plementarios. En consecuencia, q$ — 1 — Qu = 1 — #3 y #2 = 1 ~ qs- Los estados de encendido 
y apagado se ven en la figura 6.32 [13]. 

Usando la transformación de tres fases a dos fases de la ecuación (6.63) y el voltaje de línea 
(V3 voltaje de fase) como referencia, los componentes a-(3 de los vectores voltaje rms de salida 
(valor pico/V 2 ) se pueden expresar en función de q x , q¿ y q$. 





-1 

zl \ 

2 

2 

V3 

-V3 

2 

2 / 


í 

#3 

w 


(6.69) 


Para convertir el voltaje rms a su valor pico se usa el factor V2, y el valor pico del voltaje de línea 
es V¿( pic0 ) = 2V S Ñ3, y el del voltaje de fase es Vp( pic0 ) = V S Ñ3. Usando el voltaje de fase V a como 
referencia, que es el caso normal, el vector voltaje de línea V ab se adelanta tt/6 al vector de fase. 
El valor pico normalizado del /i-ésimo vector voltaje de línea se puede determinar con 


V = ¿( 2 n - 1)^/6 = _ 2 _ 

para n = 0 , 1 , 2 , 6 


eos 


(2 n — l)i 


+ j sen 


(2 n — 1)7 


(6.70) 


Hay seis vectores distintos de cero, \\ a V 6 , y dos vectores cero, V© y V 7 , como muestra la figura 
6.33. Se definirá un factor de rendimiento U como la función integral de V n en el tiempo, tal cue 


U = \ n dt + U 0 


(6.71) 
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0 



FIGURA 6.33 

Representación del vector espacial. 


donde U 0 es la condición inicial. Según la ecuación (6.71), U describe un hexágono que está 
determinado por la magnitud y el periodo de los vectores voltaje. Si los voltajes de salida son 
totalmente sinusoidales, el vector U de rendimiento es 

U* = Me' e = (6.72) 

donde M es el índice de modulación (0 < M < 1) para controlar la amplitud del voltaje de salida, 
y (o es la frecuencia de salida, en radianes por segundo. U* traza un círculo puro, como se indica 
en la figura 6.33 con un círculo de puntos de radio M = 1, y es el vector de referencia V r El lugar 
geométrico U se puede controlar seleccionando V n y ajustando el ancho de tiempo de V n para 
que siga al lugar geométrico U* tan cerca como sea posible. A esto se le llama método del lugar 
(geométrico) casi circular. Los lugares geométricos de U y de U* ( = V r ) también se ven en la 
figura 6.33. 

Vectores de referencia de modulación. Si se usan las ecuaciones (6.63) y (6.64), los vecto¬ 
res de las señales moduladoras de la línea trifásica [t> r ] a bc = t v ra v rb v rc] T se pueden representar 
con el vector complejo U* = V r = [v r ] a p = [^ r a^] 7 como sigue: 

2 

Vr« = 3 [v ra ~ 0 -5( v rb + V cr)] 


(6.73) 
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V3 

~ ^ (Vrb ^ re ) (^- 74 ) 

Si las señales moduladoras de línea [^] abc son tres ondas sinusoidales balanceadas con amplitud 
A c = 1 y frecuencia angular co, las señales moduladoras que resultan en el marco de referen¬ 
cia estacionario a-p V c = [i> r ] a p se vuelven un vector de amplitud fija MA C (= M ) que gira con 
frecuencia m. Esto se indica también en la figura 6.33 con un círculo de línea interrumpida, 
con radio M. 

Conmutación por SV. El objetivo de la conmutación por SV (por vector espacial) es 
aproximar la señal moduladora sinusoidal V r con ocho vectores espaciales (V n , n = 0,2,..., 7). 
Sin embargo, si la señal moduladora V c está entre los vectores arbitrarios V n y V n+1 , se deben 
usar los dos vectores no cero (V n y V n+1 ) y un vector espacial cero (V z = V 0 o V 7 ) para obtener 
el voltaje máximo de línea en la carga, y para minimizar la frecuencia de conmutación. Por ejem¬ 
plo, un vector voltaje V r en la sección uno se puede obtener con los vectores Vi y V 2 , y uno de los 
dos vectores nulos (V 0 o V 7 ). En otras palabras, el estado Vj está activo durante el tiempo 7\, 
V 2 está activo durante T 2 Y uno de los vectores nulos (V 0 o V 7 ) está activo durante T 2 . Para una 
frecuencia de conmutación lo suficientemente alta, se puede suponer que el vector de referencia 
V r es constante durante un periodo de conmutación. Como los vectores V! y V 2 son constantes 
y V z = 0, se puede igualar el tiempo del voltaje, del vector de referencia, con el del vector espa¬ 
cial como sigue: 


V r X T s = \ x x 7\ + V 2 X T 2 + V z X T z (6.75) 

que se define como modulación por vector espacial (SVM). Esto se logra usando dos vectores 
espaciales adyacentes con el ciclo de trabajo adecuado [15-18]. El diagrama vectorial se ve en 



FIGURA 6.34 

Determinación de tiempos de estado. 
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la figura 6.34. AI expresar los vectores espaciales en coordenadas rectangulares, esta última 
ecuación es 


T s M 


(« S\ 

eos ( — + 0 


V a 


sen - + 0 


T ! 


/ 


2 


eos 


sen 


tt\\ 


+ T 7 


V3 




( ir 

COS, 2 


\ sen b;/ 


+ T z 0 


Se igualan las partes real e imaginaria de ambos lados y se obtiene 


2 

[ 1 - \ 

1 V3 


T,M eos ( — -t- 0 ) = T', eos | zr ) + T 2 —;= eos | — 


V3 ' 


2 

V3' 


T S M sen | — + 0 ) = T x sen — 1 + T 2 —;= sen 


2 

V3 


Al despejar T\ y T 2 se obtiene 
V3 


7, = 7 V M- 


r 'TT 

eos [ — + 0 


eos 


= TM eos [ — + 0 I = T S M sen I y — 0 


V3 sen(0) 

T 2 = T S M— -= T S M sen(0) 


2 / TT 

senf- 


T r , = T 7 = t - Ti - T, 


(6.76) 


(6.77) 

(6.78) 

(6.79) 


donde A/ es el índice de modulación; 

0 es el ángulo entre V r y V n , 

T s T s es el periodo de conmutación o de muestreo. 

Se pueden aplicar las mismas reglas para calcular los estados de los vectores en el tiempo, en los 
sectores 2 a 6. Se supone que el inversor funciona con frecuencia constante y que T s permanece 
constante. 

Secuencia SV. La secuencia SV (de vector espacial) debe asegurar que los voltajes de la 
línea de carga tengan simetría de cuarto de onda para reducir las armónicas impares en sus es¬ 
pectros. Para reducir la frecuencia de conmutación también es necesario arreglarla de tal modo 
que la transición de uno a otro voltaje se haga sólo conmutando los ramales del inversor uno tras 
otro. Aunque no hay un método sistemático para generar una secuencia de SV, estas condiciones 
se cumplen con la secuencia V 2 , V D , V n+1 , V 7 (donde V z se selecciona en forma alternativa entre 
V 0 y V 7 ). Si, por ejemplo, el vector de referencia queda en la sección 1, la secuencia de conmuta¬ 
ción es V 0 , V t , V 2 , V 7 , V 7 , V 2 , V b V 0 . El intervalo de tiempo T z { = T 0 = T 7 ) se puede dividir y dis¬ 
tribuir al principio y al final del periodo de conmutación T s . La figura 6.35 muestra la secuencia 
y los segmentos de los voltajes trifásicos de salida durante dos periodos de muestreo. En general, 
los intervalos de tiempo de los vectores nulos están distribuidos por igual, como se ve en la figura 
6.35, y T z /2 está al principio y T z !2 al final. 
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FIGURA 6.35 

Gráficas de SVM. 


Los voltajes instantáneos de fase se determinan promediando los vectores espaciales en el 
tiempo, durante un periodo de conmutación para el sector 1, como sigue: 

¡to = + T, + T 2 + f ) = ys.-ní * - ti) (6.80a) 

“ W, (“T “ T ' + n + sen ( 9 “ l) <6 ' 80b) 

V s f-T z T z \ 

v cN = Y {~Y - T '~ T 2 + y) = ~ V aN (6.80c) 

Para minimizar las armónicas no características en la modulación por SV, la frecuencia normali¬ 
zada de muestreo f sn debe ser un entero múltiplo de 6; esto es, T > 6nT s para n — 1,2,3,... Esto 
se debe a que los seis vectores se deben usar por igual en un periodo, para producir voltajes 
simétricos de la línea de salida. Por ejemplo, en la figura 6.36 se ven formas características de 
onda de una modulación por SV, para f sn = 18 y M = 0.8. 
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(b) Estados del interruptor Sj 



(c) Estados del interruptor S 3 


FIGURA 6.36 

Formas de ondas trifásicas para modulación 
por vector espacial (M = 0.8, f sn = 18). 



(d) Espectro de voltaje de salida de ca 


Sobremodulación. En la sobremodulación, el vector de referencia sigue una trayectoria 
circular que amplía los límites del hexágono [19]. Las partes del círculo dentro del hexágono 
usan las mismas ecuaciones SVM para determinar los tiempos de estado T^ T n+X y T z en las 
ecuaciones (6.77) a (6.79). Sin embargo, las partes del círculo exteriores al hexágono están limi¬ 
tadas por los linderos del mismo, como se ve en la figura 6.37, y los estados correspondientes de 
tiempo T n y T n + X se pueden determinar con [20]: 


^ ^ V3cos(0) — sen(0) 

5 V3 cos(0) 4- sen(0) 

(6.81a) 

^ ^ 2sen(0) 

V3cos(0) + sen(0) 

(6.81b) 

T z = T s - T x - T 2 = 0 

(6.81c) 
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T _ T V3 cos(Afl) - sen(A0) 
1 V3 cos(Atí) + sen(A0) 



FIGURA 6.37 

Sobremodulación. [Ref. 20, R. Valentine]. 


El índice de modulación máximo M para la SVM es A/ máx = 2/V3. Para 0 < M ^ 1, el inversor 
opera con SVM normal y para M > 2Ñ3 opera totalmente en el modo de salida de seis escalones. 
En esta operación el inversor sólo se conmuta a los seis vectores que se ven en la tabla 6.2, mini¬ 
mizando con ello la cantidad de conmutaciones en determinado tiempo. Para 1 < M < 2Ñ3, el 
inversor funciona en sobremodulación, que se suele usar como paso de transición entre las téc¬ 
nicas SVM y la operación de seis escalones. Aunque la sobremodulación permite más utilización 
del voltaje de entrada de cd que las técnicas normales de SVM, da como resultado voltajes de sa¬ 
lida no sinusoidales, con alto grado de distorsión, en especial a baja frecuencia de salida. 

6.8.5 Comparación de las técnicas de PWM 

Se puede usar cualquier esquema de modulación para crear las formas de onda de ca, de frecuencia 
variable y voltaje variable. La modulación por ancho de pulso sinusoidal compara una portadora 
triangular de alta frecuencia con tres señales sinusoidales de referencia, llamadas señales modu- 
ladoras, para generar las señales de compuerta de los interruptores del inversor. Es básicamente 
una técnica de dominio analógico y se suele usar en conversión de potencia, con implementación 
tanto analógica como digital. A causa de la cancelación de los componentes de tercera armónica 
y la mejor utilización del alimentación de cd, se prefiere la PWM con tercera armónica en aplica¬ 
ciones trifásicas. En contraste con las técnicas de PWM sinusoidal y de tercera armónica, el mé¬ 
todo de vector espacial no considera cada uno de los tres voltajes moduladores como identidad 
separada. Los tres voltajes se toman en cuenta en forma simultánea en un marco de referencia 










www.elsolucionario.org 

280 Capítulo 6 Inversores modulados por ancho de pulso 


TABLA 6.3 Resumen de las técnicas de modulación 


Voltaje de fase 

Voltaje de linea 

Forma de onda 

Tipo de modulación 

normalizado, V P iV s 

normalizado, VJV S 

de salida 

PWM sinusoidal 

0.5 

0.5 X v 3 = 0.8666 

Sinusoidal 

PWM a 60° 

l/fi = 0.57735 

1 

Sinusoidal 

PWM con tercera armónica 

l/ v 3 = 0.57735 

1 

Sinusoidal 

SVM 

l/ v 3 = 0.57735 

1 

Sinusoidal 

Sobremodulación 

Mayor que el valor 

Mayor que el valor 

No sinusoidal 


para M = 1 

para M = 1 


Seis escalones 

v 2/3 = 0.4714 

7(2/3) = 0.81645 

No sinusoidal 


bidimensional (plano a-(3) y el vector complejo de referencia se procesa como una sola unidad. 
La SVM tiene las ventajas de menos armónicas y mayor índice de modulación, además de la po¬ 
sibilidad de implementación digital completa mediante un microprocesador en un solo circuito 
integrado. Por la flexibilidad de su manipulación, la SVM tiene cada vez mayores aplicaciones en 
los convertidores de potencia y en la excitación de motores. La tabla 6.3 es un resumen de los 
distintos esquemas de modulación para los inversores trifásicos con M = 1. 

Punto clave de la sección 6.8 En los inversores trifásicos se suelen usar las técnicas de modu¬ 
lación sinusoidal, por inyección de armónicas y SVM. Por la flexibilidad de manipulación y la im¬ 
plementación digital, la SVM tiene aplicaciones crecientes en los convertidores de potencia y en 
la excitación de motores. 


6.9 REDUCCIÓN DE ARMÓNICAS 

En las secciones 6.6,6.7 y 6.8 se ha visto que en el control del voltaje de salida de los inversores 
se requiere variar tanto la cantidad de pulsos por medio ciclo, como los anchos de pulso que se 
generan con las técnicas de modulación. El voltaje de salida contiene armónicas pares en el 
espectro de frecuencias. En algunas aplicaciones se requiere un voltaje fijo o bien uno variable 
de salida, pero ciertas armónicas son indeseables en la reducción de ciertos efectos, como par 
armónico y calentamiento en motores, así como interferencias y oscilaciones. 

Desplazamiento de fase. La ecuación (6.45) indica que la n-ésima armónica se puede eli¬ 
minar con una elección adecuada del ángulo a de desplazamiento si 

eos na = 0 


o sea 


a 



(6.82) 


y se elimina la tercera armónica si a = 90/3 = 30°. 

Muescas de voltaje bipolar de salida. Se puede eliminar un par de armónicas no desea¬ 
das en la salida de inversores monofásicos introduciendo un par de muescas bipolares de voltaje 
[21] como se ve en la figura 6.38. 
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FIGURA 6.38 

Voltaje de salida con dos muescas bipolares por cada media onda. 


La serie de Fourier del voltaje de salida se puede expresar como 


v a = ^ B n sen ncor 

« = 1,3,5,... 


en donde 


B„ = 


4V 


r<* i 

Jo 


í*cl2 /»7t/2 

sen n<j)t d(iút) — / sen ru¿t d((¿t) + / sen nu>t 

Ja\ Jai 

4V S 1-2 eos noL X + 2 eos na 2 


tt n 

Esta ecuación se puede ampliar a m muescas por cuarto de onda: 
4K 


Bn = 
Bn = 


nn 

Ws 

mr 


(1—2 eos Ala] + 2 eos na 2 ~ 2 eos na 3 + 2 eos na 4 — ■ ■ ■) 
m 

1 + 2^(—l) k cos(noL k ) paran = 1,3,5, ... 

fc = i 

7T 


(6.83) 


(6.84) 

(6.85) 

( 6 . 86 ) 


donde a x < a 2 < * • * < a k < —. 

La tercera y quinta armónicas se eliminarían si B 3 = B$ = 0, y la ecuación (6.84) produce 
las ecuaciones que se deben resolver. 


a 2 = ^cos ! (cos3a] - 0.5) 


1-2 eos 3a i + 2 eos 3a 2 = 0 o 

1-2 eos 5aj + 2 eos 5a 2 = 0 o a \ = 5 eos -1 (eos 5a 2 -I- 0.5) 


Estas ecuaciones se pueden resolver en forma iterativa, suponiendo primero que a¡ = 0 y repi¬ 
tiendo los cálculos para oq y a 2 . El resultado es oq = 23.62° y a 2 = 33.3°. 














































282 


www.elsolucionario.org 

Capítulo 6 Inversores modulados por ancho de pulso 



FIGURA 6.39 

Voltaje unipolar de salida con dos muescas por cada medio ciclo. 


Muescas de voltaje unipolar de salida. Con las muescas de voltaje unipolar de salida que 
se ven en la figura 6.39, el coeficiente B n es 


B„ = 


4V S 


rCL\ f‘ tt /2 

/ sen mút d(iút) + / sen ruxit d(iút) 
- J0 Ja 2 


4V S 1 - eos noq + eos na 2 
u n 

Se puede ampliar la ecuación (6.87) a m muescas por cuarto de onda, como sigue: 
4V ~ 


B„ 


riTv 


1 + 2( _ !)* cos (na k ) 

k = 1 


para n = 1,3, 5, 


(6.87) 


( 6 . 88 ) 


JT 


en la que oq < a 2 < ■ • ■ < < — 

Se eliminarían la tercera y la quinta armónica si 

1 - cos 3cq + cos 3a 2 — 0 
1 — cos 5oq + cos 5 o¿ 2 = 0 

Al resolver estas ecuaciones en forma iterativa con un programa Mathcad, se obtiene oq = 17.83° 
y o¿ 2 = 37.97°. 

Modulación de 60 grados. El coeficiente B n se determina con 


B„ 


4V, 

/ITT 


/•“2 /* a 4 

/ sen(no)/ t ) d(<sit) + / sen(/?o)¿) ¿/(coi) + / sen(ncor) d(o)¿) 

7a l 7a3 7a 5 


nTi¡2 


r 

/ sen(/!(o/) d(u>t) 

J tt/3 




4V, 

H.7T 


i m 

- - cos(na k ) 

L k =i 


para rc = 1, 3, 5,... 


(6.89) 
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FIGURA 6.40 

Voltaje de salida para modulación por ancho de pulso sinusoidal modificado. 




- U) t 


- ÍOt 


- 6üt 


FIGURA 6.41 

Eliminación de armónicas por conexiones de transformador. 


Se pueden aplicar las técnicas de PWM sinusoidal modificada para generar las muescas 
que eliminen bien ciertas armónicas en el voltaje de salida, como se ve en la figura 6.40. 

Conexiones de transformador. Los voltajes de salida de dos o más inversores se pueden 
conectar en serie a través de un transformador, para reducir o eliminar ciertas armónicas no de¬ 
seadas. En la figura 6.41a se muestra el arreglo para combinar dos voltajes de salida del inversor. 
En la figura 6.41b se ven las formas de onda de la salida de cada inversor, y el voltaje resultante 
de salida. El segundo inversor tiene su fase desplazada tt/3. 

De acuerdo con la ecuación (6.12), se puede expresar la salida del primer inversor como sigue: 

v o\ = sen + A 3 sen 3(Dt + A$ sen + 

Como la salida v o2 del segundo inversor está retardada en tt/3, 

( ir\ ( tt\ ( 7T 

I (jíí — — \ + A 3 sen 3 ( u>t — — J + A$ sen 5 I cor — — 


v 0 2 = Ai sen 
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El voltaje resultante v Q se determina con suma vectorial. 


En consecuencia, un desplazamiento de fase de tt/ 3 y la combinación de voltajes mediante co¬ 
nexiones de transformador eliminaría la tercera armónica (y todas las triples). Se debe notar 
que la componente fundamental que resulta no es el doble del voltaje individual, sino V3/2 
(= 0.866) de los voltajes individuales de salida, y que la salida efectiva se ha reducido en (1 - 
0.866) = 13.4%. 

Las técnicas de eliminación de armónicas, que sólo son adecuadas para voltaje fijo de salida, 
aumentan el orden de las armónicas y reducen los tamaños de los filtros de salida. Sin embargo, 
se debe ponderar esta ventaja contra las mayores pérdidas de conmutación de los dispositivos de 
potencia y mayores pérdidas en hierro (o magnéticas) en el transformador, debidas a mayores 
frecuencias de armónicas. 


v 0 = V al + v o2 = V3 


A[ sen I o)/ 


tt \ , ^ 7T 

—J + A$ sen 5 I (jl>í 4- — 


+ 


Ejemplo 6.6 Determinación de la cantidad de muescas y sus ángulos 

Un inversor monofásico de onda completa usa varias muescas para proporcionar voltaje bipolar, como se ve 
en la figura 6.38, y se deben eliminar las armónicas quinta, séptima, undécima y decimatercera de la onda de 
salida. Determinar la cantidad de muescas y sus ángulos. 

Solución 

Para eliminar las armónicas quinta, séptima, undécima y decimatercera, A 5 = A-¡ = A n — A ]3 = 0,esto es, 
m = 4. Se necesitarían cuatro muescas por cuarto de onda. Con la ecuación (6.85) se obtiene el siguiente 
conjunto de ecuaciones simultáneas no lineales, con las cuales se deben obtener los ángulos. 

1-2 eos 5a! + 2 eos 5a 2 - 2 eos 5a 3 + 2 eos 5a 4 = 0 
1-2 eos 7oq + 2 eos 7a 2 - 2 eos 7a 3 + 2 eos 7a 4 = 0 
1-2 eos lloq + 2 eos lla 2 - 2 eos lla 3 + 2 eos lla 4 = 0 
1—2 eos 13aj! + 2 eos 13a 2 — 2 eos 13a 3 + 2 eos 13a 4 = 0 

Usando un programa Mathcad, estas ecuaciones se resolvieron por iteración y el resultado fue 
a! = 10.55° a 2 = 16.09° a 3 = 30.91° a 4 = 32.87° 


Nota: no siempre es necesario eliminar la tercera armónica (y las triples), que en el caso 
normal no está presente en las conexiones trifásicas. En consecuencia, en los inversores trifásicos 
es preferible eliminar las armónicas quinta, séptima y undécima de los voltajes de salida, para 
que la LOH (armónica de orden más bajo) sea la decimatercera. 

Puntos clave de la sección 6.9 

• Se pueden preseleccionar los ángulos de conmutación de los inversores para eliminar ciertas 
armónicas en los voltajes de salida. 

• Las técnicas de eliminación de armónicas sólo son adecuadas para voltajes de salida fijos; 
aumentan el orden de las armónicas y reducen los tamaños de los filtros de salida. 
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6.10 INVERSORES CON FUENTE DE CORRIENTE 

En las secciones anteriores los inversores se alimentan de una fuente de voltaje, y la corriente en 
la carga es obligada a fluctuar de positiva a negativa y viceversa. Para las cargas inductivas, se re¬ 
quieren los interruptores de potencia con diodos de corrida libre, mientras que en un inversor 
con fuente de corriente (CSI, de current-source inverter) la entrada se comporta como fuente 
de corriente. La corriente de salida se mantiene constante, independientemente de la carga en el 
inversor, y se obliga a cambiar al voltaje de salida. El diagrama eléctrico de un inversor monofá¬ 
sico transistorizado se ve en la figura 6.42a. Como debe haber un flujo continuo de corriente des¬ 
de la fuente, siempre deben conducir dos interruptores, uno del interruptor superior y uno del 
inferior. La secuencia de conducción es 12,23,34 y 41, como se ve en la figura 6.42b. Los estados 
de los interruptores se ven en la tabla 6.4. Los transistores Q h Q 4 en la figura 6.42 funcionan co¬ 
mo los dispositivos de conmutación S\ y 5 4 respectivamente. Si dos interruptores, uno superior y 
uno inferior, conducen al mismo tiempo, de tal modo que la corriente de salida es ±/¿, el estado 
de conmutación es 1, mientras que si esos interruptores están abiertos al mismo tiempo, el esta¬ 
do de conmutación es 0. La forma de la corriente de salida se ve en la figura 6.42c. Se necesitan 
los diodos en serie con los transistores para bloquear los voltajes irsos en estos últimos. 

Cuando hay dos dispositivos en distintos ramales que conducen, la corriente de la fuente 
I L pasa por la carga. Cuando conducen dos dispositivos en la misma rama, la corriente de la 
fuente se desvía de la carga. El diseño, para una fuente de corriente, se parece al ejemplo 5.10. 
De acuerdo con la ecuación (6.28), la corriente en la carga se puede expresar como 

OO 

¿o = ^ —- sen— sen n(co¿) (6.90) 

« = 1.3,5,... n>TT 2 

La figura 6.43a muestra el diagrama de circuito de un inversor trifásico con fuente de corriente. 
Las formas de onda para las señales de compuerta y las corrientes de línea, para una carga co¬ 
nectada en Y, se ven en la figura 6.43b. En cualquier momento sólo hay dos tiristores conducien¬ 
do. Cada dispositivo conduce durante 120°. De acuerdo con la ecuación (6.16a), la corriente 
instantánea en la fase a de una carga conectada en Y se puede expresar como 

^ 4// mr ( tt\ 

i a = > -sen — sen n + — (6.91) 

«=ul... n7T 3 \ 6/ 


De la ecuación (6.21a), la corriente instantánea de fase, para una carga conectada en delta, es 


i - v 41L 

sen ( 


nu>t) para n 

: = 1, 

3,5, ... (6.92) 

° h V3 mr 

o; { 

TABLA 6.4 Estados de interruptores para un 

puente inversor monofásico con fuente de corriente completo (CSI) 

Estado 


Estado 

no. 

Estado de 
interruptores 
5 1 5' 2 5 3 5 4 

4> 

Componentes que conducen 

5] y S 2 están cerrados, y S 4 y S 3 están abiertos 


1 

1100 

4 

5i y S 2 , 0\ y D 2 

S 3 y S A están cerrados, y S\ y S 2 están abiertos 


2 

0011 

-4 

S 3 y S 4 , D 3 y D 4 

Si y S 4 están cerrados, y S 3 y S 2 están abiertos 


3 

1001 

0 

Si y S 4 , D x y D 4 

S 3 y S 2 están cerrados, y y S 4 están abiertos 


4 

0110 

0 

S 3 y 5 2 , D 3 y D 2 
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(a) Inversor transistorizado con fuente de corriente 



FIGURA 6.42 

Fuente de corriente monofásica. 
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(b) Formas de onda 
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FIGURA 6.43 

Inversor transistorizado con fuente de corriente trifásica. 
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FIGURA 6.44 

Inversor con fuente de corriente 
monofásico, con tiristor. 



Para variar la corriente en la carga y mejorar la calidad de la forma de onda, se pueden aplicar 
las técnicas PWM, SPWM, MSPWM, o SUM. 

En la figura 6.44 se ve un inversor con fuente de corriente que usa capacitores para abrir 
dispositivos de conmutación como tiristores. Supongamos que T¡ y T 2 están conduciendo, y que 
los capacitores C { y C 2 están cargados con la polaridad que se muestra. AI disparar los tiristores 
T 3 y T 4 se polarizan en sentido inverso los tiristores 7\ y T 2 . Estos últimos se apagan por conmu¬ 
tación de pulso. Ahora la corriente pasa por T 2 C X D X , por la carga y por D 2 C 2 T 4 . Los capacitores 
C\ y C 2 se descargan y recargan con velocidad constante determinada por la corriente de carga, 
I m = 1 L . Cuando se cargan C x y C 2 hasta el voltaje de carga y sus corrientes bajan a cero, la co¬ 
rriente de carga se transfiere del diodo D[ al diodo Z) 3 , y de D 2 a D 4 . Los diodos D x y D 2 se abren 
cuando la corriente de carga se invierte totalmente. Ahora el capacitor está listo para abrir T 3 y 
r 4 ,si los tiristores T { y T 2 se disparan en el siguiente medio ciclo. El tiempo de conmutación de¬ 
pende de la magnitud de la corriente y del voltaje en la carga. Los diodos de la figura 6.44 aíslan 
los capacitores del voltaje de carga. 

El inversor con fuente de corriente (CSI) es un dual de un inversor de fuente de voltaje 
(VSI). El voltaje de línea a línea de un VSI tiene forma parecida a la corriente de línea de un 
CSI. Las ventajas del CSI son: 1) como la corriente cd de entrada está controlada y limitada, no 
causarían graves problemas el mal disparo de los dispositivos de conmutación, o un corto circui¬ 
to; 2) la corriente pico de los dispositivos de potencia es limitada, 3) los circuitos de conmutación 
para los tiristores son más sencillos y 4) tiene la capacidad de manejar carga reactiva o regenera¬ 
tiva sin diodos de corrida libre. 

Un CSI requiere un reactor relativamente grande, para tener características de fuente de 
corriente, y una etapa adicional de convertidor para controlar la corriente. La respuesta dinámica 
es más lenta. Debido a la transferencia de corriente de un par de interruptores a otro, se requie¬ 
re un filtro en la salida para suprimir los picos de voltaje en la salida. 

Punto clave de la sección 6.10 

• Un CSI es dual del VSI. En un VSI la corriente de carga depende de la impedancia de carga, 
mientras que el voltaje de carga de un CSI depende de la impedancia de carga. Por esta 
razón, se conectan Jos diodos en serie con dispositivos de conmutación, para protegerlos 
de Jos voltajes transitorios debidos a la conmutación de la corriente de carga. 


6.11 INVERSOR DE ENLACE DE CD VARIABLE 

El voltaje de salida de un inversor se puede controlar variando el índice de modulación (o los 
anchos de pulso) y manteniendo constante el voltaje de entrada de cd; sin embargo, en esta clase 
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FIGURA 6.45 

Inversor de enlace variable de cd. 


de control de voltaje podría estar presente un intervalo de armónicas en el voltaje de salida. Se 
pueden mantener fijos los anchos de pulso, para eliminar o reducir ciertas armónicas, y el volta¬ 
je de salida se puede controlar variando el valor del voltaje de entrada de cd. Este arreglo, que se 
ve en la figura 6.45, se llama inversor de enlace de cd variable. En este arreglo se requiere una 
etapa adicional de convertidor, y si es un convertidor, la potencia no se puede retroalimentar a la 
fuente de cd. Para obtener la calidad y las armónicas deseadas en el voltaje de salida, se puede 
predeterminar su forma de onda, como se ve en la figura 6.2b o en la figura 6.42. La fuente de cd 
se varía, para obtener una salida variable de ca. 


6.12 INVERSOR ELEVADOR 

El inversor VSI monofásico de la figura 6.2a usa la topología elevadora (o de subida), que tiene 
la característica que el voltaje promedio de salida siempre es menor que el voltaje de cd de en¬ 
trada. Así, si se necesita un voltaje de salida mayor que el de entrada, se debe usar un converti¬ 
dor elevador cd-cd entre la fuente de cd y el inversor. Dependiendo de los valores de potencia y 
voltaje, el resultado puede ser un gran volumen, gran peso, gran costo y menor eficiencia. Sin 
embargo, la topología en puente completo se puede usar como inversor elevador que puede ge¬ 
nerar un voltaje de salida de ca mayor que el voltaje de entrada de cd [22,23]. 

Principio básico. Imaginemos dos convertidores cd-cd alimentando a una carga resistiva 
R , como se ve en la figura 6.46a. Los dos convertidores producen una onda sinusoidal de cd po¬ 
larizada de tal modo que cada fuente sólo produce un voltaje unipolar, corno se ve en la figura 
6.46b. La modulación de cada convertidor está desfasada 180° respecto a la del otro, por lo que 
se maximiza la desviación del voltaje hacia la carga. Entonces, los voltajes de salida de los con¬ 
vertidores se describen mediante 


V a = V de + Vm sen iút 

(6.93) 

v b = v dc - v rn sen Wí 

(6.94) 

Así, el voltaje de salida es sinusoidal, y se expresa con 

v 0 ~ v a ~ v b = sen c ot 

(6.95) 
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Convertidor 

A 


Carga 


Convertidor 

B 


(b) Dos convertidores cd-cd 



FIGURA 6.46 

Principio del inversor elevador. 


Por consiguiente, aparece un voltaje de polarización de cd en cada extremo de la carga, respecto 
a tierra, pero la diferencia de voltaje a través de la carga es cero. 

Circuito inversor elevador. Cada convertidor es elevador bidireccional de corriente, como 
se ve en la figura 6.47a. El inversor elevador consiste en dos convertidores elevadores, como se ve 
en la figura 4.47b. Se puede controlar la salida del inversor con uno de los dos métodos siguien¬ 
tes: 1) usar un ciclo de trabajo k para el convertidor A, y un ciclo de trabajo (1 — k) para el con¬ 
vertidor B; o 2) usar un ciclo de trabajo diferente para cada convertidor, de tal modo que cada 
uno produzca una salida de onda sinusoidal polarizada de cd. Se prefiere el segundo método, y 
usa los controladores Ay B para hacer que los voltajes de capacitor v a y v b sigan a un voltaje de 
referencia sinusoidal. 

Operación del circuito. Se puede explicar el funcionamiento del inversor considerando 
sólo un inversor A , como se ve en la figura 6.48b. Hay dos modos de operación: modo 1 y modo 2. 

Modo 1 : cuando el interruptor S\ está cerrado y S 2 está abierto, como se ve en la figura 
6.49a, la corriente en el inductor i u aumenta en forma bastante lineal, el diodo D 2 tiene 
polarización inversa, el capacitor C\ suministra energía a la carga y el voltaje V a dismi¬ 
nuye. 

Modo 2: cuando el interruptor S\ está abierto y S 2 está cerrado, como se ve en la figura 
5.49b, la corriente del inductor i u pasa por el capacitor y la carga. La corriente i Li dismi¬ 
nuye mientras el capacitor Q se carga. 

El voltaje promedio de salida del convertidor A, que funciona bajo el modo de elevación, se 
puede calcular con 


Va = 


v s 


1 - k 


(6.96) 
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FIGURA 6.47 

Inversor elevador formado por dos convertidores elevadores. [Reí. 22, R. CaCeres]. 


R i 



FIGURA 6.48 


Circuito equivalente para el convertidor A. 



ABIERTO 

CERRADO 


FIGURA 6.49 

Circuitos equivalentes durante los modos de operación. 
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El voltaje promedio de salida del convertidor B , que funciona con el modo reductor, se puede 
determinar con 


V h = 


V s 


En consecuencia, el voltaje promedio de salida es 


Vs V s 


v ° = v °q v » = l-k k 


que da la siguiente ganancia del inversor elevador: 


Gcd = 


V 0 2k - 1 


l/ s (1 - k)k 


(6.97) 


(6.98) 


donde k es el ciclo de trabajo. Se debe notar que V 0 se vuelve cero cuando k = 0.5. Si se varía el 
ciclo de trabajo respecto al punto de reposo de 50% del ciclo de trabajo, hay un voltaje de ca a 
través de la carga. Como el voltaje de salida en la ecuación (6.95) es doble que el de la compo¬ 
nente sinusoidal del convertidor A, el voltaje pico de salida es igual a: 


Vo(pk) = 2V m = 2V a - 2V cd (6.99) 

Ya que un convertidor elevador no puede producir un voltaje de salida menor que el voltaje de 
entrada, el componente de cd debe satisfacer la condición [24] 

V'cd 2 (V m + v s ) (6.100) 


que implica que hay muchos valores posibles de V cá . Sin embargo, con el término igual se produ¬ 
ce el mínimo esfuerzo en los dispositivos. Con las ecuaciones (6.96), (6.99) y (6.100) se obtiene 


V, 


°(pk) 


2K 

1 - k 


'o(pk) 


+ V. 


con lo que la ganancia en voltaje de ca es 


G 


ca 


^o(pk) 

Vs 



( 6 . 101 ) 


Así, K 0 ( pk ) es V s cuando k = 0.5. Las características de ganancia en ca y cd del inversor elevador 
se ven en la figura 6.50. 

La corriente l L por el inductor que depende de la resistencia de carga R, y el ciclo de tra¬ 
bajo k se puede calcular con 


h 


k 1 V s 
1 - k\ (1 - k)R 


( 6 . 102 ) 


El esfuerzo dieléctrico del inversor elevador depende de la ganancia G ca , en corriente alterna, 
del voltaje pico de salida V m y de la corriente de carga ¡ L . 

Inversor reductor y elevador. También, la topología en puente completo se puede operar 
como inversor reductor y elevador [24] como se ve en la figura 6.51.Tiene casi la misma caracte- 











Ganancias de voltaje 


www.elsolucionario.org 


6.12 Inversor elevador 



0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1 

- Ganancia en CA Ciclo de trabajo, k 
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FIGURA 6.50 

Características de ganancia del inversor elevador. 



FIGURA 6.51 

Inversor reductor y elevador. [Ref. 23, R. CaCeres]. 
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rística que el inversor elevador y puede generar un voltaje de ca menor o mayor que el voltaje de 
entrada de CD. El análisis del convertidor en estado permanente tiene las mismas condiciones 
que el inversor elevador. 

Puntos clave de la sección 6.12 

• Con una secuencia adecuada de disparo, la topología de puente monofásico se puede operar 
como inversor elevador. La ganancia en voltaje depende del ciclo de trabajo. 

• Secuencia de disparo: Si se cierra durante kT y S 2 se cierra durante (1 — k) T. De igual mo¬ 
do, S 3 se cierra durante (1 - k)T y S 4 se cierra durante kT. 

6.13 DISEÑO DE CIRCUITOS DE INVERSOR 

La determinación de las capacidades de voltaje y corriente de los dispositivos de potencia en cir¬ 
cuitos inversores depende de las clases de inversores, de la carga y de los métodos de control 
de voltaje y corriente. El diseño requiere 1) deducir ecuaciones de la corriente instantánea de 
carga, y 2) graficar las formas de onda de corriente para cada dispositivo y componente. Una vez 
conocida la forma de onda de corriente, se pueden determinar las capacidades de los dispositivos 
de potencia. La evaluación de las capacidades de voltaje requiere establecer los voltajes inversos de 
cada dispositivo. 

Para reducir las armónicas en la salida, son necesarios filtros de salida. La figura 6.52 
muestra los filtros de salida que más se usan. Un filtro C es muy sencillo, pero consume más 
potencia reactiva. Un filtro LC sintonizado, como el de la figura 6.52b, puede eliminar sólo una 
frecuencia. Un filtro CLC bien diseñado, como el de la figura 6.52c, es más efectivo para reducir 
las armónicas de banda ancha y consume menos potencia reactiva. 


Ejemplo 6.7 Determinación del valor del filtro C para eliminar ciertas armónicas 

El puente inversor monofásico completo de la figura 6.2a alimenta a una carga de R = 10 fl, L = 31.5 mH y 
C = 112 \lF. El voltaje de entrada de cd es V s = 220 V, y la frecuencia del inversor es/ 0 = 60 Hz. El voltaje 
de salida tiene dos muescas tales que se eliminan la tercera y la quinta armónica, a) Plantear la ecuación de 
la corriente en la carga ¿ 0 (t). b) Si se usa un filtro C en la salida para eliminar las armónicas séptima y de orden 
mayor, determinar la capacitancia C e del filtro. 



(a) Filtro C (b) Filtro CL (c) Filtro CLC 


FIGURA 6.52 
Filtros de salida. 
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Solución 

La forma de onda de voltaje se ve en la figura 6.38. V s = 220 V,/ 0 = 60 Hz, R = 10 íl, L = 31.5 mH y C — 
112 jxF; (jú 0 = 2'ir X 60 = 377 rad/s. 


La reactancia inductiva de la n-ésima armónica de voltaje 

X L = jlrvn X 60 X 31.5 X 10~ 3 = /11.87/j O 

La reactancia capacitiva para la n-ésima armónica de voltaje es 

;10 6 _ y23.68 

^ c 2nit X 60 X 112 n 


La impedancia para la / 2 -ésima armónica de voltaje es 


\Z„ 


10 2 + 11.87/2 - 


23.68 


y el ángulo de factor de potencia para la n-ésima armónica de voltaje es 


11.87/2 - 23.6 S/n 
10 


2.368 


a. Con la ecuación (6.84) se obtienen los coeficientes de la serie de Fourier, 

4V S 1—2 eos + 2 eos na 2 


Para = 23.62° y a 2 = 33.3°, la tercera y la quina armónicas estarían ausentes. Según la ecuación 
(6.83), el voltaje instantáneo de salida se puede expresar como 

v 0 (t) = 235.1 sen 377/ + 69.4 sen(7 X 377/) 4- 11.4.58 sen(9 X 377/) 

+ 85.1sen(ll X 377/) + ■■■ 

Se divide el voltaje de salida entre la impedancia de la carga, y teniendo en cuenta el retardo ade¬ 
cuado, debido a los ángulos del FP, la corriente en la carga resulta 

i 0 (t) = 15.19 sen(377/ + 49.74°) + 0.86 sen(7 X 377/ - 82.85°) 

+ 1.09 sen (9 X 377/ - 84.52°) + 0.66sen(ll X 377/ - 85.55°) + ■■■ 

b. Se reducirían la /r-ésima armónica y las de orden mayor en forma apreciable si la impedancia del 
filtro es mucho menor que la de la carga, y en el caso normal una relación de 1:10 es adecuada 

\Z n \ = 10* e 

donde la impedancia del filtro es \X e \ = 1/(377 nC e ). El valor de la capacitancia del filtro se deter¬ 
mina con 


10 2 + 


(ll.87n 


23.68 y 

n ) 


1/2 


1.0 

377 nC e 


Para la séptima armónica, n = 7 y C e = 47.3 pJF. 
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Ejemplo 6.8 Simulación de un inversor monofásico con un control por PWM con PSPICE 

El inversor monofásico de la figura 6.2a usa el control PWM que se ve en la figura 6.13a, con cinco pulsos 
por medio ciclo. El voltaje de alimentación de cd es V s = 100. El índice de modulación M es 0.6. La fre¬ 
cuencia de salida es / 0 = 60 Hz. La carga es resistiva, con R = 2.5 Cí. Usar PSpice a) para graficar el voltaje 
de salida v 0 y b) para calcular sus coeficientes de Fourier. Los parámetros del modelo en SPICE del transis¬ 
tor son IS = 6.734F, BF = 416.4, CJC = 3.638P y CJE = 4.493P; los de los diodos son IS - 2.2E - 15, BV = 
1800V,TT = 0. 

Solución 


a. M = 0.6,/o = 60 Hz, T = Ufo = 16.67 ms. El inversor para simular en PSpice se ve en la figura 
6.53a. Se usa un amplificador operacional, como el de la figura 6.53b, como comparador, y produ¬ 
ce las señales de control PWM. Las señales de portadora y de referencia se ven en la figura 6.53c. 
El listado del archivo del circuito es el siguiente: 


Example 

6.8 


Inversor monofásico con control PWM 


VS 

1 

0 

DC 

100V 



Vr 

17 

0 

PULSE 

(50V 0V 

0 833.33US 833.33US INS 16666.67US) 


Rr 

17 

0 

2MEG 




Vcl 

15 

0 

PULSE 

(0 —30V 

0 INS INS 8333.33US 16666.67US) 


Rcl 

15 

0 

2MEG 




Ve 3 

16 

0 

PULSE 

(0 -30V 

8333.33US INS INS 8333.33US 16666.67US) 


Re 3 

16 

0 

2MEG 




R 

4 

5 

2.5 




*L 

5 

6 

10MH 

Se excluye el inductor L 


VX 

3 

4 

DC 

OV 

Mide la corriente de carga 


VY 

1 

2 

DC 

OV 

Fuente de voltaje para medir la 
corriente de alimentación 


DI 

3 

2 

DMOD 

; 

Diodo 


D2 

0 

6 

DMOD 

1 

Diodo 


D3 

6 

2 

DMOD 

; 

Diodo 


D4 

0 

3 

DMOD 

; 

Diodo 


.MODEL 


DMOD 

D (IS: 

=2.2E—15 BV=1800V TT=0) ; Parámetros del modelo de diodo 

Ql 

2 

7 

3 

QMOD 

; Interruptor BJT 


Q2 

6 

9 

0 

QMOD 

; Interruptor BJT 


Q3 

2 

11 

6 

QMOD 

; Interruptor BJT 


Q4 

3 

13 

0 

QMOD 

; Interruptor BJT 


.MODEL 

QMOD 

NPN (IS=6.734F 

BF=416.4 CJC=3.638P CJE=4.493P) ; Parámetros del BJT 


Rgl 

8 

7 

100 




Rg2 

10 

9 

100 




Rg3 

12 

11 

100 




Rg4 

14 

13 

100 




* 

Subcircuit 

cali for 

PWM control 


XPW1 

17 

15 

8 2 

1 PWM 

; Voltaje de control para transistor 

Ql 

XPW2 

17 

15 

10 0 PWM 

; Voltaje de control para transistor 

Q2 

XPW3 

17 

16 

12 t 

5 PWM 

; Voltaje de control para transistor 

Q3 

XPW4 

17 

16 

14 0 PWM 

; Voltaje de control para transistor 

Q4 


Subcircuit 

for PWM 

control 



.SUBCKT 

PWM 

1 

2 

3 4 


* 


model 

ref. 

carrier +control —control 


* 


ñame 

input 

input voltage voltage 


R1 

1 

5 

1K 




R2 

2 

5 

1K 
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6.13 Diseño de circuitos de inversor 



0 


(a) Circuito 



15 16 17 



FIGURA 6.53 

Inversor monofásico para simulación con PSpice. 
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RIN 

5 

0 

2MEG 



RF 

5 

3 

100K 



RO 

6 

3 

75 



CO 

3 

4 

10PF 



El 

6 

4 

0 5 

2E+5 

; Fuente de voltaje controlado 

. ENDS 

PWM 




; Termina definición de circuito 

.TRAN 

10US 

16. 

.67MS 0 

10US 

; Análisis de transitorios 

.PROBE 





; Postprocesador de gráficas 

.options 

abstol 

= l.OOn reltol = 0.01 

vntol = 0.1 ITL5=20000 ; Convergencia 

. FOUR 

60HZ 


V(3, 6) 


; Análisis de Fourier 

. END 







Las gráficas con PSpice se ven en la figura 6.54, donde V(17) = señal de referencia, y V(3,6) = 
voltaje de salida. 


b. FOURIER COMPONENTS OF TRANSIENT RESPONSE V (3, 6) 

DC COMPONENT = 6.335275E-03 

HARMONIO FREQUENCY FOURIER NORMALIZED PHASE NORMALIZED 

NO (HZ) COMPONENT COMPONENT (DEG) PHASE (DEG) 

1 6.000E+01 7.553E+01 l.OOOE+OO 6.275E-02 O.OOOE+OO 

2 1.200E+02 1.329E-02 1.759E-04 5.651E+01 5.645E+01 

3 1.800E+02 2.756E+01 3.649E-01 1.342E-01 7.141E-02 

4 2.400E+02 1.216E-02 1.609E-04 6.914E+00 6.852E+00 

5 3.000E+02 2.027E+01 2.683E-01 4.379E-01 3.752E-01 


100 V 


Ejemplo 6.8 Inversor monofásico con control PWM 


Temperatura: 27.0 



0 ms 2 ms 4 ms 
□ V (17) ■ -V (15) 


6 ms 


8 ms 10 ms 
Tiempo 


12 ms 


14 ms 16 ms 


18 ms 


C, = 

0 . 000 , 

0.000 

C 2 = 

0 . 000 , 

0.000 

dif = 

0 . 000 , 

0.000 


FIGURA 6.54 

Gráficas del ejemplo 6.8 obtenidas con PSpice. 
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6 

3.600E+02 

7.502E-03 

9.933E-05 

-4.924E+01 

—4.930E+01 

7 

4.200E+02 

2.159E+01 

2.858E-01 

4.841E-01 

4.213E-01 

8 

4.800E+02 

2.435E-03 

3.224E-05 

-1.343E+02 

—1.343E+02 

9 

5.400E+02 

4.553E+01 

6.028E-01 

6.479E-01 

5.852E-01 


TOTAL HARMONIO DISTORTION = 8.063548E+01 PERCENT 


Nota: Para M = 0.6 y p = 5, un programa de Mathcad para PWM uniforme obtiene V { = 
54,59 V (rms) yTHD = 100.65%, en comparación con los valores de = 75.53/V2 =53.41 V 
(rms) yTHD = 80.65% de PSpice. Al calcular laTHD, PSpice sólo usa hasta novenas armónicas 
como opción predeterminada, en lugar de todas las armónicas. Así, si las armónicas mayores que 
la novena tienen valores apreciables en comparación con la componente fundamental, PSpice 
produce un valor bajo y erróneo de la THD. Sin embargo, la versión 8.0 de PSpice (o más avan¬ 
zada) permite que un argumento especifique Ja cantidad de armónicas por calcular. Por ejemplo, 
la declaración para calcular hasta la 30 a armónica es .FOUR 60 HZ 30 V(3,6). El valor predeter¬ 
minado es la novena armónica. 


RESUMEN 

Los inversores pueden proporcionar voltajes de ca, monofásicos y trifásicos, a partir de voltaje 
de cd fijo o variable. Hay varias técnicas de control de voltaje, y producen un intervalo de armó¬ 
nicas en el voltaje de salida. La SPWM es más efectiva para reducir la LOH. Con una elección 
adecuada de los modos de conmutación en los dispositivos de potencia, se pueden eliminar cier¬ 
tas armónicas. La modulación por SV (vector espacial) encuentra aplicaciones cada vez mayores 
en los convertidores de potencia y en los excitadores de motores. Un inversor con fuente de 
corriente es un dual de un inversor con fuente de voltaje. Con la secuencia y el control ade¬ 
cuados de excitación compuerta, el puente inversor monofásico se puede operar como inversor 
elevador. 
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PREGUNTAS DE REPASO 

6.1 ¿Qué es un inversor? 

6.2 ¿Cuál es el principio de] funcionamiento de un inversor? 
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6.3 ¿Cuáles son los tipos de inversores? 

6.4 ¿Cuáles son las diferencias entre los puentes inversores en medios y completos? 

6.5 ¿Cuáles son los parámetros de funcionamiento de los inversores? 

6.6 ¿Cuáles son los objetivos de los diodos de retroalimentación en los inversores? 

6.7 ¿Cuáles son los arreglos para obtener voltajes trifásicos de salida? 

6.8 ¿Cuáles son los métodos de control de voltaje en el interior de los inversores? 

6.9 ¿Qué es PWM sinusoidal? 

6.10 ¿Cuál es el objeto de la sobremodulación? 

6.11 ¿Por qué la frecuencia portadora normalizada rrif de un inversor trifásico debe ser un múltiplo impar 
de 3? 

6.12 ¿Qué es PWM con tercera armónica? 

6.13 ¿Qué es PWM a 60 o ? 

6.14 ¿Qué es modulación por vector espacial? 

6.15 ¿Cuáles son las ventajas de la SVM? 

6.16 ¿Qué es transformación de vector espacial? 

6.17 ¿Qué son los vectores espaciales? 

6.18 ¿Cuáles son los estados de conmutación de un inversor? 

6.19 ¿Qué son vectores moduladores de referencia? 

6.20 ¿Qué es conmutación de vector espacial? 

6.21 ¿Qué es secuencia de vector espacial? 

6.22 ¿Qué son vectores nulos? 

6.23 ¿Cuáles son las ventajas y desventajas del control por ángulo de desplazamiento? 

6.24 ¿Cuáles son las técnicas para reducir armónicas? 

6.25 ¿Cuáles son los efectos de eliminar las armónicas de orden menor? 

6.26 ¿Cuál es el efecto del tiempo de apagado del tiristor sobre la frecuencia del inversor? 

6.27 ¿Cuáles son las ventajas y desventajas de los inversores con fuente de corriente? 

6.28 ¿Cuáles son las diferencias principales entre los inversores de fuente de voltaje y con fuente de 
corriente? 

6.29 ¿Cuáles son las principales ventajas y desventajas de los inversores de enlace variable de cd? 

6.30 ¿Cuál es el principio básico de un inversor elevador? 

6.31 ¿Cuáles son los dos métodos para controlar el voltaje del inversor elevador? 

6.32 ¿Cuál es la ganancia en voltaje de cd del inversor elevador? 

6.33 ¿Cuál es la ganancia en voltaje de ca del inversor elevador? 

6.34 ¿Cuáles son las razones de añadir un filtro en la salida del inversor? 

6.35 ¿Cuáles son las diferencias entre los filtros de ca y de cd? 


PROBLEMAS 


6.1 El puente inversor monofásico medio puente de la figura 6.1a tiene una carga resistiva R = 10 y el 
voltaje de entrada de cd es V s = 220 V. Determine a) el voltaje rms de salida V u a la frecuencia funda¬ 
mental; b) la potencia de salida P 0 \ c) las corrientes promedio, rms y pico en cada transistor; d) el vol¬ 
taje pico en estado abierto, V BB , de cada transistor; e) la distorsión armónica total, THD; f) el factor 
de distorsión, DF, y g) el factor armónico y el factor de distorsión de la armónica de orden más bajo. 

6.2 Repita el problema 6.1 para el puente inversor monofásico completo de la figura 6.2a. 

6.3 El puente inversor completo de la figura 6.2a tiene una carga RLC con R = 5 íl, L = 10 mH-y C = 26 
pF. La frecuencia del inversor es f a = 400 Hz, y el voltaje de entrada de cd es V s = 220 V. a) Exprese 
la corriente instantánea en la carga como una serie de Fourier. Calcule b) la corriente de carga rms a la 
frecuencia fundamental 7 } ; c) la THD de la corriente de carga; d) la corriente promedio de alimenta¬ 
ción I s , y e) las corrientes promedio, rms y pico de cada transistor. 
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6.4 Repita el problema 6.3 para/„ = 60 Hz, R = 4 £1, L — 25 mH y C = 10 jjlF. 

6.5 Repita el problema 10.3 para f a = 60 Hz, R = 5 y L = 20 mH. 

6.6 El puente inversor trifásico completo de la figura 6.5a tiene una carga resistiva de R — 5 fl conectada 
en Y. La frecuencia del inversor es f 0 = 400 Hz y el voltaje de entrada de cd es V s = 220 V. Exprese 
los voltajes y corrientes instantáneos de fase en una serie de Fourier. 

6.7 Repita el problema 6.6 para los voltajes de línea a línea y corrientes de línea. 

6.8 Repita el problema 6.6 para una carga conectada en delta. 

6.9 Repita el problema 6.7 para una carga conectada en delta. 

6.10 El puente inversor trifásico completo de la figura 6.5a tiene una carga conectada en Y, y cada fase 
contiene R = 5 íl, L = 10 mH y C = 25 p,F. La frecuencia del inversor es/ G = 60 Hz y el voltaje de en¬ 
trada de cd es V s = 220 V. Determine las corrientes rms, promedio y pico en los transistores. 

6.11 El voltaje de salida de un puente inversor monofásico completo se controla con modulación por ancho 
de pulso, con un pulso por medio ciclo. Determine el ancho de pulso requerido para que la compo¬ 
nente rms fundamental sea el 70% del voltaje de entrada de cd. 

6.12 Un puente inversor monofásico completo usa PWM uniforme con dos pulsos por medio ciclo, para 
controlar el voltaje. Haga una gráfica del factor de distorsión, la componente fundamental y las armó¬ 
nicas de orden menor en función del índice de modulación. 

6.13 Un puente inversor monofásico completo, que usa una PWM uniforme, con dos pulsos por medio 
ciclo, tiene una carga de R - 5 íl, L = 15 mH y C = 25 \l¥. El voltaje de entrada de cd es V s = 220 V. 
Exprese la corriente instantánea de carga ¿ D (t) en una serie de Fourier, para M 0.8,/ 0 = 60 Hz. 

6.14 El puente inversor monofásico completo se opera a 1 kHz y usa una PWM uniforme con cuatro pulsos 
por medio ciclo en el control del voltaje. Haga una gráfica del componente fundamental, el factor de 
distorsión y laTHD en función del índice de modulación. 

6.15 Un puente inversor monofásico completo usa una PWM uniforme con siete pulsos por medio ciclo, 
para controlar el voltaje. Haga una gráfica del factor de distorsión, la componente fundamental y las 
armónicas de orden menor en función del índice de modulación. 

6.16 El puente inversor monofásico completo funciona a 1 kHz y usa SPWM con cuatro pulsos por medio 
ciclo, en el control de voltaje. Haga una gráfica de la componente fundamental, el factor de distorsión 
y laTHD en función del índice de modulación M. 

6.17 Un puente inversor monofásico completo usa SPWM con siete pulsos por medio ciclo, para control 
de voltaje. Haga una gráfica del factor de distorsión, Ja componente fundamental y las armónicas de 
orden menor en función del índice de modulación. 

6.18 Repita el problema 6.17 para el SPWM modificado con dos pulsos por cuarto de ciclo. 

6.19 El puente inversor monofásico completo funciona a 1 kHz y usa SPWM modificada, como se ve en la 
figura 6.18, con tres pulsos por medio ciclo, para el control de voltaje. Haga una gráfica de la compo¬ 
nente fundamental, el factor de distorsión y laTHD en función del índice de modulación M. 

6.20 Un puente inversor monofásico completo usa una PWM uniforme con cinco pulsos por medio ciclo. 
Determine el ancho de pulso si el voltaje rms de salida es 80% del voltaje de cd de entrada. 

6.21 Un puente inversor monofásico completo usa control por ángulo de desplazamiento, para variar el 
voltaje de salida, y tiene un pulso por medio ciclo, como se ve en la figura 6.20f. Determine el ángulo 
de retardo (o de desplazamiento) si el componente fundamental del voltaje de salida es 70% del vol¬ 
taje de entrada de cd. 

6.22 El puente inversor monofásico medio funciona a 1 kHz y usa la modulación trapezoidal que se ve en 
la figura 6.21a, con cinco pulsos por medio ciclo, para controlar el voltaje. Haga una gráfica de la com¬ 
ponente fundamental, el factor de distorsión y la THD en función del índice de modulación M. 

6.23 El puente inversor monofásico medio funciona a 1 kHz y usa la modulación por escalera que se ve en 
la figura 6.22a, con siete pulsos por medio ciclo, para controlar el voltaje. Haga una gráfica de la com¬ 
ponente fundamental, el factor de distorsión y la THD en función del índice de modulación M. 
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CAPÍTULO 7 

Tiristores 


Los objetivos de aprendizaje de este capítulo son los siguientes: 

• Aprender los distintos tipos de tiristores 

• Aprender las limitaciones de los tiristores como interruptores 

• Comprender las características de compuerta y los requisitos de control de compuerta de distintos 
tipos de tiristores, y sus modelos 

• Aprender los modelos de tiristor en SPICE 

7.1 INTRODUCCIÓN 

Los tiristores son una familia de dispositivos semiconductores de potencia. Se usan mucho en 
circuitos electrónicos de potencia. Se manejan como interruptores biestables, que funcionan de 
un estado no conductor a un estado conductor. Se puede suponer que los tiristores son interrup¬ 
tores ideales en muchas aplicaciones, pero los tiristores prácticos tienen ciertas características y 
limitaciones. 

Los tiristores convencionales se diseñan sin la función de apagado controlada por la com¬ 
puerta, y en ese caso, el tiristor puede pasar de su estado conductor hasta un estado no conduc¬ 
tor sólo cuando se hace bajar la corriente a cero por otros medios. Los tiristores de apagado en 
compuerta (GTO, de gate turn-off) se diseñan para tener funciones controladas de encendido y 
apagado. 

En comparación con los transistores, los tiristores tienen menores pérdidas por conduc¬ 
ción en estado encendido y mayor especificación de manejo de potencia. Por otra parte, los tran¬ 
sistores tienen en general mejor funcionamiento en conmutación, por su mayor velocidad y 
menores pérdidas de conmutación. Se hacen progresos continuos para obtener dispositivos con 
lo mejor de ambos (tiristores y transistores), es decir, bajas pérdidas en estado encendido y mayor 
especificación de manejo de potencia. 

7.2 CARACTERÍSTICAS DE LOS TIRISTORES 

Un tiristor es un dispositivo semiconductor con cuatro capas, de estructura pnpn, con tres uniones 
pn. Tiene tres terminales: ánodo, cátodo y compuerta. La figura 7.1 muestra el símbolo del tiristor 
y el corte de las tres uniones pn. Los tiristores se fabrican por dispersión difusión. 


304 
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A o Ánodo 


9 A 


4 ' 


r=> 


Compuerta. 


n 

kJ~ 


Cátodo 


FIGURA 7.1 

Símbolo del tiristor y tres uniones pn. 


El corte transversal de un tiristor se ve en la figura 7.2a, que se puede dividir en dos seccio¬ 
nes de npn y pnp, como se ve en la figura 7.2b. 

Cuando el voltaje del ánodo se hace positivo con respecto al del cátodo, las uniones J\ y J 3 
tienen polarización directa. La unión J 2 tiene polarización inversa, y sólo pasa una pequeña 
corriente de fuga de ánodo a cátodo. En este caso, se dice que el tiristor está en la condición de 
bloqueo directo o en estado apagado , y la corriente de fuga se llama corriente en estado apagado, 
I D . Si aumenta el voltaje de polarización inversa V A k de ánodo a cátodo hasta un valor suficien¬ 
temente grande, se daña en forma permanente la unión J 2 . A esto se le llama ruptura por avalan¬ 
cha , y el voltaje correspondiente se llama V B o > voltaje de avalancha directo.Ya que las otras 
uniones J x y J 3 ya están polarizadas directamente, hay un flujo libre de portadores a través de las 
tres uniones, dando como resultado una gran corriente anódica directa. Entonces, el dispositivo 
está en estado conductor , o estado encendido. La caída de voltaje se debe a la caída óhmica en las 
cuatro capas, y es pequeña, normalmente de 1 V. En el estado de conducción, la corriente anódi¬ 
ca se limita por una impedancia externa, o una resistencia R L , como se ve en la figura 7.3a. La co¬ 
rriente anódica debe ser mayor que un valor llamado corriente de retención I L para mantener el 
flujo necesario de portadores a través de la unión; en caso contrario, el dispositivo regresa a la 




Cátodo (K) Compuerta (G) 


(a) Corte transversal de la estructura pnpn (b) Secciones npn y pnp separadas 


FIGURA 7.2 

Secciones transversales de un tiristor. 
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FIGURA 7.3 

Circuito de tiristor y características v-i. 


condición de bloqueo, cuando se reduce el voltaje de ánodo a cátodo. La corriente de retención I L 
es la corriente anódica mínima necesaria para mantener al tiristor en estado de encendido, inme¬ 
diatamente después de haberse activado y retirar la señal de la compuerta. En la figura 7.3b [1] 
se ve una característica v-i típica de un tiristor. 

Una vez que un tiristor conduce, se comporta como diodo conductor y no hay control sobre 
el dispositivo y éste continúa conduciendo porque no hay capa de transición en la unión J 2 debi¬ 
do a los movimientos libres de las portadoras. Sin embargo, si la corriente en sentido directo del 
ánodo se reduce por debajo de un nivel conocido como corriente de retención I H , se desarrolla 
una región de transición alrededor de la unión J 2 debido al número reducido de portadoras y el 
tiristor está en el estado de bloqueo. La corriente de retención está en el orden de miliamperes y 
es menor que la corriente de mantenimiento I L . Es decir, I L > I H . La corriente de retención I H es 
la corriente mínima de ánodo para mantener al tiristor en el estado de encendido. La corriente 
de retención es menor que la corriente de matenimiento. 

Cuando el voltaje catódico es positivo con respecto al ánodo, la unión J 2 tiene polarización 
directa, pero las uniones J\ y / 3 tienen polarización inversa. Es como dos diodos conectados en 
serie con voltaje en sentido inverso a través de ellos. El tiristor está en el estado de bloqueo en 
sentido inverso y pasa por él una corriente de fuga, llamada corriente inversa I R . 

Un tiristor se puede encender aumentando el voltaje V AK en sentido directo a más de ^0, 
pero ese encendido podría ser destructivo. En la práctica, el voltaje en sentido directo se man¬ 
tiene menor que V B o y el tiristor se activa aplicando un voltaje positivo entre su compuerta y su 
cátodo. Esto se indica en la figura 7.3b con líneas interrumpidas. Una vez encendido el tiristor 
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por una señal de compuerta, y siendo mayor su corriente anódica que la corriente de retención , 
el dispositivo continúa conduciendo, por retroalimentación positiva, aun cuando se retire la 
señal de compuerta. Un tiristor es un dispositivo de retención. 

Puntos clave de la sección 7.2 Un tiristor pertenece a una familia de dispositivos de cuatro 
capas. Como es un dispositivo de retención, mantiene la conducción total en su sentido directo 
cuando su ánodo es positivo con respecto al cátodo, y sólo cuando se aplica un pulso de voltaje o 
corriente a su terminal de compuerta. 

• La corriente en sentido directo de un tiristor debe ser mayor que su corriente de retención , 
para quedarse en su estado de conducción; en caso contrario, el dispositivo se regresa a la 
condición de bloqueo, cuando baja el voltaje de ánodo a cátodo. 

• Si la corriente anódica en sentido directo en un tiristor se reduce a menos de la corriente 
de retención , el dispositivo deja de conducir y queda en el estado de bloqueo. 

• Una vez que conduce un tiristor, se comporta como un diodo conductor, y no hay control 
sobre el dispositivo. Esto es, el dispositivo no se puede desactivar mediante otro pulso, sea 
positivo o negativo. 


MODELO DEL TIRISTOR EMPLEANDO DOS TRANSISTORES 

La acción regenerativa o de retención debida a la retroalimentación positiva se puede demostrar 
con un modelo de tiristor hecho con dos transistores. Se puede considerar que un tiristor equiva¬ 
le a dos transistores complementarios, un transistor pnp, Q\, y otro transistor npn, Q 2 , como se ve 
en la figura 7.4a. El modelo del circuito equivalente se ve en la figura 7.4b. 

La corriente I c del colector de un tiristor se relaciona, en general, con la corriente del emisor 
I E y la corriente de fuga de la unión colector-base, I CBO > como sigue: 

le = uIe + IcBO ( 7 . 1 ) 



FIGURA 7.4 

Modelo de dos transistores para el tiristor. 
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y la ganancia de corriente en base común se define como a — I(/I E . Para el transistor Q x , la co¬ 
rriente del emisor es la corriente anódica I A , y la corriente del colector 7 C1 se puede determinar 
con la ecuación (7.1): 


Ici ~ a i Ia + 1cbo\ ( 7 - 2 ) 

donde oq es la ganancia en corriente e I G bo\ es I a corriente de fuga para Q x . De igual modo, para 
el transistor <g 2 , la corriente del colector 7^ es 

Ic2 = a 2 ¡K + IcB02 ( 7 - 3 ) 

donde a 2 es la ganancia en corriente e I C bo 2 es I a corriente de fuga para Q 2 . Se combinan 7 C1 e 
Ic 2 para obtener 


Ia — Ici + 7 c 2 — &iIa + IcBOl + a 2 Ik + 1 CB02 ( 7 - 4 ) 

Si la corriente de disparo, control, de compuerta es 7 /c - I A + 7 G , y despejando I A de la ecua¬ 
ción (7.4), se obtiene 


Ia 


OL 2 Ig + IcBOX + IcBQ2 
!-(«! + «2) 


(7.5) 


La ganancia en corriente a x varía con la corriente del emisor I A = I E ; a 2 varía con I K = I A 
+ I G . En la figura 7.5 se ve una variación típica de la ganancia en corriente a con la corriente del 
emisor I E . Si aumenta en forma repentina la corriente de compuerta 7 G , por ejemplo de 0 a 1 
mA, aumenta de inmediato la corriente anódica I A , que hace aumentar más a x y a 2 . La ganancia 
en corriente a 2 depende de I A e I G . El aumento en los valores de cq y a 2 hace aumentar más I A . 
En consecuencia, hay un efecto regenerativo, o de retroalimentación positiva. Si (a x + a 2 ) tien¬ 
de a la unidad, el denominador de la ecuación (7.5) tiende a cero, resulta un valor grande de la 
corriente anódica I A , y el tiristor se enciende con una pequeña corriente de compuerta. 

Bajo condiciones transitorias, las capacitancias de las uniones pn, que se ven en la figura 
7.6, influyen sobre las características del tiristor. Si un tiristor está en un estado de bloqueo, un 



I E (m A ) 


FIGURA 7.5 

Variación típica de la ganancia de corriente en función de la corriente de emisor. 
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FIGURA 7.6 

Modelo de dos transistores para tiristor en estado transitorio. 


voltaje que aumente con rapidez aplicado a través del dispositivo causaría un flujo alto de co¬ 
rriente a través de los capacitores de la unión. La corriente por el capacitor C j2 se puede expre¬ 
sar con la ecuación 


*;2 “ 


d(qp) d 


dC, 


dt 


- ^ + c í 




dVj2 

dt 


(7.6) 


en la que C ;2 y son la capacitancia y el voltaje de la unión J 2 , respectivamente; q y2 es la carga 
en la unión. Si la rapidez de aumento de la tasa di/dt del voltaje es grande, entonces / ;2 sería gran¬ 
de, y eso causaría mayores corrientes de fuga Icbo\ e Icboi* De acuerdo con la ecuación (7.5), los 
valores suficientemente altos de Iqbox e Icboi pueden causar que (aj 4- a 2 ) tienda a la unidad, y 
causen un encendido no deseado del tiristor. Sin embargo, una corriente grande a través de los 
capacitores de la unión también puede dañar al dispositivo. 


Puntos clave de la sección 7.3 

• Durante el proceso de encendido de un tiristor, hay un efecto regenerativo, o de retroali- 
mentación positiva. En consecuencia, un tiristor se puede activar con una corriente de 
compuerta pequeña, y retener una conducción con grandes valores de corriente anódica. 

• Si un tiristor está en estado bloqueado, un aumento de voltaje rápido que se aplique a través 
del dispositivo puede causar un gran flujo de corriente a través de su capacitor de la unión 
interna. Esta corriente puede ser lo suficientemente grande como para dañar al dispositi¬ 
vo. Por lo anterior, la tasa di/dt aplicada debe ser menor que el valor nominal. 


7.4 ACTIVACIÓN DEL TIRISTOR 

Un tiristor se enciende, aumentando la corriente anódica. Esto se hace de una de las siguientes 
maneras. 

Térmica. Si la temperatura de un tiristor es alta, hay un aumento en la cantidad de pares 
electrón-hueco, que aumenta las corrientes de fuga. Este aumento en las corrientes hace aumen¬ 
tar a a! y a 2 . Debido a la acción regenerativa, oq + ol 2 puede tender a la unidad, y el tiristor se 
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puede activar. Este tipo de activación puede causar avalancha térmica, y en el caso normal se 
evita. 

Luz. Si se deja incidir luz en las uniones de un tiristor, aumentan los pares electrón-hueco y 
el tiristor puede activarse. Los tiristores activados con luz se encienden dejando que la luz incida 
sobre la oblea de silicio. 

Alto voltaje. Si el voltaje en sentido directo, de ánodo a cátodo, es mayor que el voltaje 
de ruptura en sentido directo Vbo> P asa una corriente de fuga suficiente para iniciar la activación 
regenerativa. Esta clase de activación es destructiva, y se debe evitar. 

dv/dt. Se ve en la ecuación (7.6) que si la rapidez de aumento del voltaje ánodo-cátodo 
es alta, la corriente de carga de las uniones capacitivas puede bastar para activar el tiristor. Un 
valor alto de la corriente de carga puede dañar al tiristor, y se debe proteger contra una alta tasa 
di/dt. Los fabricantes especifican la tasa di/dt máxima admisible en sus tiristores. 

Corriente de compuerta. Si un tiristor está polarizado en sentido directo, la inyección de 
corriente de compuerta al aplicar voltaje de compuerta positivo, entre las terminales de la com¬ 
puerta y el cátodo, enciende al tiristor. Al aumentar la corriente de compuerta, disminuye el vol¬ 
taje de bloqueo en sentido directo, como se ve en la figura 7.7. 

La figura 7.8 muestra la forma de onda de la corriente anódica, que sigue a la aplicación de 
la señal de compuerta. Hay un retardo llamado tiempo de encendido, í on , entre la aplicación de la 
señal a la compuerta y la conducción de un tiristor. Se define a f on como el intervalo de tiempo 
entre el 10% de la corriente de compuerta en estado estable (0.1/ G ) y 90% de la corriente en el 
tiristor, en estado de encendido (0.9/ r ). í on es la suma del tiempo de retardo t d y el tiempo de t r , 
se define a t d como el intervalo de tiempo entre 10% de la corriente de compuerta (0.1/ G ) y 10% 
de la corriente en el estado de encendido (O.I/7). Es el tiempo necesario para que la corriente 
del ánodo suba de 10% de la corriente de estado de encendido (O.I/7) al 90% de la corriente de 
estado de encendido (0.9/7). Estos tiempos se ven en la figura 7.8. 

Se deben tener en cuenta los siguientes puntos para diseñar el circuito de control de com¬ 
puerta. 

1. La señal de compuerta debe retirarse después que haya encendido el tiristor. Una señal de 

control continua aumentaría la pérdida de potencia en la unión de la compuerta. 

2. Aunque el tiristor está polarizado en sentido inverso, no debe haber señal de compuerta, 

porque de lo contrario puede fallar a causa de un aumento en la corriente de fuga. 



FIGURA 7.7 

Efectos de la corriente de compuerta sobre el voltaje de bloqueo en sentido directo. 







www.elsolucionario.org 


7.5 Apagado del tiristor 311 



FIGURA 7.8 

Características de encendido. 


3. El ancho del pulso en la compuerta t G puede ser mayor que el tiempo necesario para que 
la corriente anódica aumente hasta el valor de la corriente de retención I H . En la práctica, 
el ancho t G del pulso se hace, en el caso normal, mayor que el tiempo de activación t on del 
tiristor. 


Ejemplo 7.1 Determinación del valor crítico de dv/dt para un tiristor 

La capacitancia de la unión J 2 con polarización inversa en un tiristor es Cn = 20 pF, y se puede suponer 
independiente del voltaje en estado de apagado. El valor límite de la corriente de carga para encender el ti¬ 
ristor es 16 mA. Calcular el valor crítico de la tasa dv/dt. 

Solución 

Cjl = 20 pF e ij 2 = 16 mA. Como d(C J2 )ldt = 0, el valor crítico de la tasa dv/dt se puede calcular con la ecua¬ 
ción (7.6): 


dv _ i¿ 2 _ 
dt C J2 


16 X 10~ 3 
20 X 1(T 12 


= 800 V/ps 


7.5 APAGADO DEL TIRISTOR 

Un tiristor que está en el estado encendido puede apagarse reduciendo la corriente en sentido 
directo hasta un valor inferior al de la corriente de retención I H . Hay varias técnicas para apagar 
un tiristor. En todas las técnicas de conmutación, la corriente anódica se mantiene inferior a la 
corriente de retención durante un tiempo suficientemente largo para que todo el exceso de por¬ 
tadores en las cuatro capas fluyan o se recombinen. 

Debido a las dos uniones pn exteriores, J x y / 3 , las características de apagado serían seme¬ 
jantes a las de un diodo, con un tiempo t rr de recuperación inverso y una corriente pico l RR de re¬ 
cuperación inversa. I RR puede ser mucho mayor que la corriente normal de bloqueo inverso I R . 
En un circuito convertidor conmutado en línea, donde el voltaje de entrada es alterno, como se 
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FIGURA 7.9 

Características de apagado. 


ve en la figura 7.9a, aparece un voltaje en sentido inverso a través del tiristor inmediatamente 
después que la corriente en sentido directo pasa por el valor cero. Este voltaje en sentido inver¬ 
so acelera el proceso de apagado, arrastrando el exceso de portadores de las uniones pn,J x y/ 3 . 
Se pueden aplicar las ecuaciones (7.6) y (7.7) para calcular t rr e I RR . 

La unión pn interior, J 2 , requiere un tiempo, llamado tiempo de recombinación , í rc , para 
que se recombine el exceso de portadores. Un voltaje negativo inverso reduciría este tiempo de 
recombinación. El t rc depende de la magnitud del voltaje inverso. Las características de apagado 
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se ven en la figura 7.9a y b, para un circuito conmutado en línea y un circuito de conmutación 
forzada, respectivamente. 

El tiempo de apagado t q es la suma del tiempo de recuperación inverso t rn y el tiempo de 
recombinación t rc . Al final del apagado se forma una capa de agotamiento a través de la unión J 2 , 
y el tiristor recupera su capacidad de oponerse al voltaje en sentido directo. En todas las técnicas 
de conmutación, se aplica un voltaje en sentido inverso a través del tiristor, durante el proceso de 
apagado. 

El tiempo de apagado, t q , es el valor mínimo del intervalo entre el momento en que la 
corriente en estado de encendido ha bajado a cero, y el momento en que el tiristor es capaz de 
resistir el voltaje en sentido directo, sin encenderse. El tiempo t q depende del valor pico de la co¬ 
rriente en estado encendido y el voltaje instantáneo de encendido. 

La carga de recuperación inversa, Q RR , es la cantidad de carga que se debe recuperar 
durante el proceso de apagado. Su valor lo determina el área de la trayectoria de la corriente de 
recuperación inversa. El valor de Q RR depende de la rapidez de bajada de la corriente de encen¬ 
dido y el valor pico de la corriente de encendido, antes de apagar. Q RR es causa de la pérdida 
correspondiente de energía en el interior del dispositivo. 


TIPOS DE TIRISTORES 

Los tiristores se fabrican por difusión, casi en forma exclusiva. La corriente anódica requiere un 
tiempo finito para propagarse hasta toda el área de la unión, desde el punto cercano a la compuer¬ 
ta, cuando se inicia la señal de compuerta para encender el tiristor. Los fabricantes usan diversas 
estructuras de compuerta para controlar la di/dt, el tiempo de encendido y el tiempo de apagado. 
Los tiristores pueden encenderse con facilidad con un impulso corto. Para apagarlos, requieren cir¬ 
cuitos especiales de control, o estructuras internas especiales para auxiliar en el proceso de apaga¬ 
do. Hay varias versiones de tiristores con capacidad de apagado, y el objetivo de todo dispositivo 
nuevo es mejorar la posibilidad de apagado. Con el advenimiento de nuevos dispositivos con posi¬ 
bilidades tanto de encender como de apagar, el dispositivo que sólo tiene posibilidad de encender 
se llama “tiristor convencional” o sólo “tiristor”. Otros miembros de la familia de tiristor, o rectifica¬ 
dores controlados de silicio (SCR, de silicon-controlled rectifier ) han adquirido otros nombres, ba¬ 
sados en acrónimos. Dependiendo de la construcción física y el comportamiento en el encendido y 
el apagado, se pueden clasificar los tiristores, en forma amplia, en 13 categorías: 

1. Tiristores controlados por fase (o SCR). 

2. Tiristores bidireccionales controlados por fase (BCT, de bidirectional phase-controlled 
thyristors). 

3. Tiristores de conmutación rápida (o SCR). 

4. Rectificadores controlados de silicio fotoactivados (LASCR, light-activated silicon-controlled 
rectifier). 

5. Tiristores de triodo bidireccional (TRIAC). 

6. Tiristores de conducción en sentido inverso (RCT, de reverse-conducting thyristor). 

7. Tiristores apagados por compuerta (GTO). 

8. Tiristores controlados por FET (FET-CTH, de FET-controlled thyristor). 

9. Tiristores de apagado por MOS (MTO, de MOS turn-off). 

10. Tiristores de apagado (control) por emisor (ETO, de emitter turn-off). 

11. Tiristores conmutados por compuerta integrada (IGCT, de integrated gate-commutated 
thyristors). 
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12. Tiristores controlados por MOS (MCT, de MOS-controlled thyristor). 

13. Tiristores de inducción estática (SITH, de static induction thyristor). 


7.6.1 Tiristores controlados por fase 

Esta clase de tiristores suele funcionar a la frecuencia de línea, y se apagan por conmutación na¬ 
tural. Un tiristor inicia la conducción en sentido directo, cuando se aplica un pulso de disparo de 
corriente de la compuerta al cátodo, y se llega y se mantiene con rapidez a la conducción total, 
con una caída pequeña de voltaje en sentido directo. No puede hacer que su corriente regrese a 
cero mediante una señal en su compuerta; en lugar de ello, se basa en el comportamiento natu¬ 
ral del circuito para que la corriente llegue a cero. Cuando la corriente anódica baja a cero, el ti¬ 
ristor recupera su capacidad en unas pocas decenas de microsegundos de voltaje de bloqueo en 
sentido inverso, y puede bloquear la corriente en sentido directo hasta que se aplique el siguien¬ 
te pulso de encendido. El tiempo de apagado t q es del orden de 50 a 100 jjls. Es más adecuado pa¬ 
ra aplicaciones con conmutación de baja velocidad, y también se le llama tiristor convertidor. 
Como un tiristor es básicamente un dispositivo controlado hecho de silicio, también se le llama 
rectificador controlado de silicio (SCR). 

El voltaje V T en estado de encendido varía, normalmente desde unos 1.15 V para 600 V hasta 
2.5 V para dispositivos de 4000 V, y para un tiristor de 1200 V, 5500 A, ese voltaje suele ser 1.25 V. 
Los tiristores modernos usan una compuerta amplificadora donde se controla el encendido de un 
tiristor auxiliar T Á mediante una señal de compuerta, y a continuación la salida amplificada de 
T Á se aplica como señal de compuerta al tiristor principal Tm- Esto se ve en la figura 7.10. La 
compuerta amplificadora permite tener unas características dinámicas altas con tasas dv/dt típi¬ 
cas de 1000 V/|xs y tasas di/dt de 500 A/|xs, y simplifica el diseño del circuito porque reduce o mi¬ 
nimiza el inductor limitador de la tasa di/dt y los circuitos de protección contra la tasa dv/dt. 

Debido a su bajo costo, alta eficiencia, robustez y especificación de alto voltaje y corriente, 
esos tiristores se usan mucho en los convertidores de cd-ca, con suministro de 50 o 60 Hz, y en 
aplicaciones económicas, donde la capacidad de apagado no es un factor importante. Con fre¬ 
cuencia esa capacidad no ofrece ventajas suficientes para justificar los mayores costos y pérdidas 
de los dispositivos. Se usan en casi todas las transmisiones de cd en alto voltaje (HVDC) y en un 
gran porcentaje de aplicaciones industriales. 


7.6.2 BCT 


El BCT [5] es un concepto nuevo para control por fase con alta potencia. Su símbolo se ve en la 
figura 7.11a. Es un dispositivo único que combina las ventajas de tener dos tiristores en un encap¬ 
sulado, permitiendo diseñar equipos más compactos, simplificando el sistema de enfriamien¬ 
to y aumentando la fiabilidad del sistema. Los BCT permiten a los diseñadores cumplir con 
mayores demandas de tamaño, integración, fiabilidad y costo del producto final. Son adecuados 
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Símbolo del BCT (b) Dos tiristores 


(lado A previamente 
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Lado B Lado A 



(c) Vista esquemática de la oblea 


FIGURA 7.11 

Tiristor bidireccional controlado por fase. [Ref. 5]. 


en aplicaciones tales como compensadores estáticos de volt-amperes reactivos (VAR), interrup¬ 
tores estáticos, arrancadores suaves y controles de motor. La especificación máxima de voltaje 
puede ser hasta de 6.5 kV a 1.8 kA, y la especificación máxima de corriente puede ser hasta 3 kA 
a 1.8 kV. 

El comportamiento eléctrico de un BCT corresponde al de dos tiristores en antiparalelo, 
integrados en una oblea de silicio, como se ve en la figura 7.11b. Cada mitad de tiristor funciona 
como el tiristor de oblea completa correspondiente, con respecto a sus propiedades estáticas y 
dinámicas. La oblea del BCT tiene regiones anódicas y catódicas en cada cara. Los tiristores A 
y B se identifican en la oblea con las letras A y B, respectivamente. 

Un gran desafío para integrar dos mitades de tiristor es evitar interferencias perjudiciales 
entre ellas, bajo todas las condiciones relevantes de funcionamiento. El dispositivo debe tener 
una gran uniformidad entre las dos mitades, respecto a parámetros de dispositivo como carga de 
recuperación inversa y caídas de voltaje en estado de encendido. Las regiones 1 y 2, que se ven 
en la figura 7.11c, son las más sensibles respecto a transitorios de corriente, y tienen el voltaje 
“inverso” reaplicado y la capacidad de t q de un BCT. 

Encendido y apagado. Un BCT tiene dos compuertas: una para encender e iniciar el 
flujo de la corriente en sentido directo, y una para corriente en sentido inverso. Este tiristor 
enciende con un pulso de corriente a una de sus compuertas. Se desactiva si la corriente anó- 
dica baja del valor de la corriente de detención, por el comportamiento natural del voltaje o 
la corriente. 

7.6.3 Tiristores de conmutación rápida 

Se usan en aplicaciones de conmutación de alta velocidad, con conmutación forzada (por ejem¬ 
plo, inversores resonantes del capítulo 8 e inversores del capítulo 6). Tienen un tiempo corto de 
apagado, por lo general de 5 a 50 |xs, dependiendo del intervalo de voltaje. La caída de voltaje en 
estado de encendido varía, aproximadamente en función inversa del tiempo de encendido t q . 
A esta clase de tiristor también se le llama tiristor inversor. 

Estos tiristores tienen alta tasa dv/dt, normalmente de 1000 V/fxs, y tasa di/dt de 1000 A/ps. 
El apagado rápido y la alta di/dt son muy importantes para reducir el tamaño y el peso de los com¬ 
ponentes de conmutación o del circuito reactivo. El voltaje en estado de encendido, de un tiristor 




















www.elsolucionario.org 


316 Capítulo 7 Tiristores 


FIGURA 7.12 

Tiristores de conmutación rápida. 
(Cortesía de Powerex, Inc.) 



de 1800 V-2,200 A suele ser de 1.7 V. Los tiristores inversores, con posibilidades muy limitadas de 
bloqueo en sentido inverso, normalmente de 10 V, y que tienen un tiempo de apagado muy corto, 
de 3 a 5 p,s, se llaman tiristores asimétricos (ASCRS). En la figura 7.12 se ven tiristores de conmu¬ 
tación rápida, de varios tamaños. 

7.6.4 LASCR 

Este dispositivo enciende por irradiación directa, con luz, de la oblea de silicio. Los pares elec¬ 
trón-hueco que crea la radiación producen la corriente de disparo, bajo la influencia del campo 
eléctrico. La estructura de la compuerta se diseña para proporcionar la sensibilidad suficiente 
para hacer la activación con fuentes luminosas normales (por ejemplo, diodo emisor de luz, 
LED), y para obtener grandes capacidades de las tasas di/dt y dv/dt. 

Los LASCR se usan en aplicaciones de alto voltaje y gran corriente, por ejemplo HVDC, 
transmisión y compensación de potencia o VAR reactivos. Un LASCR ofrece un aislamiento 
eléctrico completo entre la fuente luminosa de activación y el dispositivo de conmutación de un 
convertidor de potencia, que flota a un potencial hasta de algunos pocos kilovolts. La especifica¬ 
ción de voltaje de un LASCR podría llegar a 4 kV a 1500 A, con potencia de la luz de activación 
menor a 100 mW. La di/dt normal es 250 A/ms y la dv/dt podría ser hasta de 2000 V/|xs. 

7.6.5 Tiristores de triodo bidireccional 

Un TRIAC puede conducir en ambas direcciones, y se usa normalmente para control por fase 
(por ejemplo, en controladores de ca, que se verán en el capítulo 11). Se puede considerar como 
dos SCR conectados en antiparalelo con una conexión de compuerta común, como se ve en la fi¬ 
gura 7.13a. Las características v-i se ven en la figura 7.13c. 

Como un TRIAC es un dispositivo bidireccional, no se puede decir que sus terminales 
sean ánodo y cátodo. Si la terminal MT 2 es positiva con respecto a la terminal MT X , el TRIAC se 
puede encender aplicando una señal positiva entre la compuerta G y la terminal MT X . Si la ter¬ 
minal MT 2 es negativa con respecto a la terminal M7\, se enciende aplicando una señal negativa 
entre la compuerta G y la terminal MT X . No es necesario tener las dos polaridades de señal de 
compuerta, y un TRIAC se puede encender con una señal de compuerta que puede ser positiva 
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(a) Equivalente deTRIAC 
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(b) Símbolo delTRIAC 
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FIGURA 7.13 

Características de un TRIAC. 


o negativa. En la práctica, las sensibilidades varían de uno a otro cuadrante, y los TRIAC se sue¬ 
len operar en el cuadrante / + (voltaje de compuerta y corriente de compuerta positivos), o en el 
cuadrante III - (voltaje y corriente de compuerta negativos). 

7.6.6 RCT 

En muchos circuitos de convertidor e inversor se conecta un diodo antiparalelo a través de un 
SCR para permitir un flujo de corriente en sentido inverso, causada por carga inductiva, y para 
mejorar los requisitos de apagado del circuito de conmutación. El diodo fija el voltaje de bloqueo 
en sentido inverso del SCR en 1 o 2 V bajo condiciones de estado estable. Sin embargo, bajo condi¬ 
ciones transitorias el voltaje puede subir hasta 30 V debido a voltaje inducido en la inductancia 
parásita del circuito, en el interior del dispositivo. 

Un RCT es un compromiso entre las características del dispositivo y los requisitos del cir¬ 
cuito; se puede considerar como un tiristor con un diodo antiparalelo incorporado, como se ve 
en la figura 7.14. Al RCT también se le llama ASCR, o tiristor asimétrico. El voltaje de bloqueo en 
sentido directo varía de 400 a 2000 V, y la especificación de corriente va hasta 500 A. El voltaje 
típico de bloqueo en sentido inverso es de 30 a 40 V. Como la relación de corriente en sentido 
directo a través del tiristor, entre la corriente en sentido inverso de un diodo está fija para deter¬ 
minado dispositivo, sus aplicaciones se limitan a diseños de circuitos específicos. 
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FIGURA 7.14 

Tiristor en conducción inversa. 


7.6.7 GTO 

Como un SCR, un GTO se puede encender aplicando una señal positiva a la compuerta. Sin em¬ 
bargo, el GTO puede abrirse con una señal negativa de compuerta. Un GTO es un dispositivo 
que no retiene, y se puede construir con especificaciones de corriente y voltaje parecidas a las de 
un SCR [8-10]. Un GTO se enciende aplicando un pulso positivo corto, y se apaga con un pulso 
negativo corto a su compuerta. Los GTO tienen las siguientes ventajas sobre los SCR: 1) elimi¬ 
nación de componentes de conmutación, en la conmutación forzada, que dan como resultado una 
reducción de costo, peso y volumen; 2) reducción de ruido acústico y electromagnético, por la eli¬ 
minación de reactores de conmutación; 3) apagado más rápido que permite altas frecuencias de 
conmutación, y 4) mejor eficiencia de convertidores. 

En aplicaciones con baja potencia, los GTO tienen las siguientes ventajas sobre los transis¬ 
tores bipolares: 1) mayor especificación de voltaje de bloqueo, 2) alta relación de corriente pico 
controlable a corriente promedio; 3) alta relación de pico de corriente de sobrecarga entre co¬ 
rriente promedio, normalmente de 10:1; 4) alta ganancia en estado encendido (corriente anódica 
y corriente de compuerta); 600 en forma típica, y 5) una señal pulsada de compuerta de corta du¬ 
ración. Bajo condiciones de inundación sobrecarga, un GTO entra en mayor saturación debido a 
la acción regenerativa. Por otra parte, un transistor bipolar tiende a salir de la saturación. 

Al igual que un tiristor, un GTO es un dispositivo con retención, pero también es un dispo¬ 
sitivo que es posible apagar. En la figura 7.15a se ve el símbolo del GTO, y en la figura 7.15b se 
muestra su corte transversal. En comparación con un tiristor convencional, tiene una capa n + 



FIGURA 7.15 

Tiristor apagado por compuerta (GTO). 
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adicional cerca del ánodo, que forma un circuito de apagado entre la compuerta y el cátodo, en 
paralelo con la compuerta de encendido. El circuito equivalente, que se ve en la figura 7.15c, se 
parece al del tiristor de la figura 7.4b, excepto por su mecanismo interno de apagado. Si pasa 
un gran pulso de corriente del cátodo a la compuerta, para apartar del cátodo suficientes porta¬ 
dores de carga, esto es, del emisor al transistor npn Q\, el transistor pnp Q 2 se puede sacar de la 
acción regenerativa. Al apagarse el transistor Q x , el transistor Q 2 queda con una base abierta y el 
GTO regresa al estado no conductor. 

Encendido. El GTO tiene una estructura muy digital, sin compuerta regenerativa, como 
se verá después en la figura 7.19. En consecuencia, se requiere un pulso grande inicial de dispa¬ 
ro, para activarlo. Un pulso típico de activación en la compuerta, y sus parámetros importantes, 
se ven en la figura 7.16a. Los valores mínimo y máximo de I GM se pueden deducir de las hojas de 
datos. El valor de la tasa di/dt en función del tiempo de activación se ve en las hojas de datos del 
dispositivo. La rapidez de aumento de la tasa de corriente de compuerta, di/dt , afecta las pérdi¬ 
das por conducción del dispositivo. La duración del pulso de I GM no debe ser menor que la mi¬ 
tad del mínimo de tiempo que aparezca en las especificaciones de la hoja de datos. Se requiere 
mayor periodo si la tasa di/dt de la corriente del ánodo es baja, para poder mantener a I GM hasta 
que se establezca un valor suficiente de la corriente anódica. 

Estado de encendido. Una vez que el GTO se activa, debe continuar la corriente en sen¬ 
tido directo de la compuerta durante todo el periodo de conducción, para asegurar que el dispo¬ 
sitivo permanezca en conducción. En caso contrario, no puede permanecer en conducción 
durante el periodo en estado de encendido. La corriente de estado de encendido en la compuerta 
debe ser, como mínimo, 1% del pulso de activación, para asegurar que la compuerta mantenga 
la retención. 

Apagado. El funcionamiento de un GTO en el apagado está influido por las característi¬ 
cas del circuito de apagado de compuerta. En consecuencia, estas últimas características deben 
coincidir con los requisitos de apagado. El proceso de apagado implica extracción de la carga de 
la compuerta, el periodo de avalancha en la compuerta y la disminución de la corriente anódica. 
La cantidad de extracción de carga es un parámetro del dispositivo, y su valor no se afecta en 
forma importante por las condiciones del circuito externo. La corriente pico inicial de apagado y 
el tiempo de apagado, parámetros importantes del proceso de apagado, dependen de los compo¬ 
nentes del circuito externo. En la figura 7.16b se muestra una gráfica típica de corriente anódica 
en función del pulso de apagado. La hoja de datos del dispositivo contiene valores típicos de I G q. 
El GTO tiene una larga cola de corriente de apagado, al final del apagado, y el siguiente en¬ 
cendido debe esperar hasta que se haya disipado la carga residual del ánodo, por el proceso de 
recombinación. 

En la figura 7.17a se ve un arreglo de circuito de apagado de un GTO. Como un GTO re¬ 
quiere una gran corriente de apagado, en el caso normal se usa un capacitor C con carga para 
proporcionar la corriente necesaria en la compuerta para el apagado. El inductor L limita la tasa 
di/dt de apagado de la corriente de la compuerta, por el circuito formado con R 2 , SW { y L. Se 
debe seleccionar el voltaje de suministro al circuito de la compuerta, V GS , para alcanzar el valor 
requerido de V GQ . Los valores de R¡ y R 2 también deben minimizarse. 

Durante el periodo en estado de apagado, que comienza después de que la cola de corrien¬ 
te llega a cero, la compuerta, en el caso ideal, debería permanecer con polarización inversa. Esta 
polarización inversa asegura la máxima especificación de bloqueo. La polarización en sentido in¬ 
verso se puede obtener ya sea manteniendo encendido SW } durante todo el periodo de no con¬ 
ducción, o usando un circuito de mayor impedancia SW 2 y /? 3 , siempre y cuando exista un voltaje 
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FIGURA 7.16 

Pulsos de encendido y apagado típicos de GTO. [Ref. 8]. 


negativo mínimo. Este circuito SW 2 y R 3 de mayor impedancia debe disipar la corriente de fuga 
de compuerta. 

En caso de una falla de las fuentes auxiliares del circuito de apagado, la compuerta puede 
permanecer en condición de polarización inversa, y el GTO podrá no bloquear el voltaje. Para 
asegurar que se mantenga un voltaje de bloqueo para el dispositivo, se debe aplicar una resistencia 
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(a) Circuito de apagado ( b ) Resistencia de compuerta a cátodo, R GK 


FIGURA 7.17 

Un circuito de apagado de GTO. [Ref. 8]. 


mínima de compuerta a cátodo ( R Gk ), como se ve en la figura 7.17b. El valor de R Gk para determi¬ 
nado voltaje de línea se puede deducir de las hojas de datos. 

Un GTO tiene poca ganancia, normalmente seis, durante su apagado, y requiere un pulso 
de corriente relativamente grande, para apagarlo. Tiene mayor voltaje en estado de encendido 
que el de un SCR. Este voltaje, en un GTO de 1200 V, 550 A, suele ser 3.4 V. En la figura 7.18 se 
ve un GTO de 200 V, 160 A del tipo 160PFT , y las uniones del mismo se ven en la figura 7.19. 

Los GTO se usan principalmente en los convertidores de fuente de voltaje, donde se requie¬ 
re un diodo en antiparalelo de recuperación rápida a través de cada GTO. Así. los GTO no 
necesitan, normalmente, tener capacidades de voltaje inverso. A esos GTO se les llama GTO asi¬ 
métricos. Esto se consigue con una capa llamada amortiguadora, que es una capa n + muy dopada 



FIGURA 7.18 

Un GTO para 200 V y 160 A. (Cortesía de International 
Rectifier). 
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FIGURA 7.19 

Uniones en el GTO para 160 A de la figura 7.18. (Cortesía de 
International Rectifier). 

al final de la capa n. Los GTO asimétricos tienen menor caída de voltaje y mayores especifica¬ 
ciones de voltaje y de corriente. 

La corriente pico controlable de estado de encendido , Ijgqi es e l valor pico de la corriente 
de estado de encendido que puede apagarse mediante el control de compuerta. El voltaje de es¬ 
tado de apagado se vuelve a aplicar de inmediato después del apagado, y la tasa dv/dt aplicada 
sólo se limita por la capacitancia del amortiguador. Una vez apagado un GTO, la corriente de 
carga I L , que se desvía y pasa por el capacitor amortiguador y lo carga, determina la tasa dv/dt 
aplicada. 

dv _ 4 
dt ~ C s 

en la que C s es la capacitancia amortiguadora. 

7.6.8 FET-CTH 

Un dispositivo FET-CTH combina en paralelo a un MOSFET y un tiristor, como se ve en la 
figura 7.20. Si se aplica el voltaje suficiente a la compuerta del MOSFET, normalmente 3 V, se 
genera internamente una corriente de disparo para el tiristor. Tiene alta velocidad de conmuta¬ 
ción, altas tasas di/dt dv/dt. 

Este dispositivo puede encenderse como los tiristores convencionales, pero no puede 
apagarse mediante control de compuerta. Esto tiene aplicaciones cuando se debe usar disparo 
óptico para dar aislamiento eléctrico entre la señal de entrada o de control, y el dispositivo de 
conmutación del convertidor de potencia. 
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FIGURA 7.20 

Tiristor controlado por FET. 
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FIGURA 7.21 

Tiristor apagado por MOS (MTO). 


7.6.9 MTO 

El MTO fue desarrollado por Silicon Power Company (SPCO) [16]. Es una combinación de un 
GTO y un MOSFET, que juntos superan las limitaciones de capacidad de apagado del GTO. El 
inconveniente principal de los GTO es que requieren un circuito de encendido con grandes pulsos 
de corriente, para la compuerta de baja impedancia. El circuito de la compuerta debe proporcio¬ 
nar la corriente de apagado de compuerta, cuya amplitud pico típica es 35% de la corriente que 
se va a controlar. El MTO proporciona la misma funcionalidad que el GTO, pero usa un control 
de compuerta que debe suministrar sólo el voltaje de nivel de señal necesario para encender y 
apagar los transistores MOS. La figura 7.21 muestra el símbolo, la estructura y el circuito equiva¬ 
lente del MTO. Su estructura es parecida a la de un GTO, y conserva las ventajas de los GTO de 
alto voltaje (hasta 10 kV) y gran corriente (hasta 4000 A). Los MTO se pueden usar en aplicacio¬ 
nes de gran potencia, desde 1 a 20 MVA [17-20]. 

Encendido. Como un GTO, el MTO enciende aplicando un pulso de corriente a la com¬ 
puerta de encendido. Este pulso enciende el transistor npn Q h que entonces a su vez enciende al 
transistor pnp Q 2 y retiene al MTO. 

Apagado. Para apagar el MTO se aplica un pulso de voltaje en la compuerta del MOSFET. 
Al encenderse el MOSFET, se ponen en corto el emisor y la base del transistor npn Q u dete¬ 
niendo así el proceso de retención. En contraste, un GTO se apaga extrayendo la corriente sufi¬ 
ciente de la base del emisor del transistor npn con un pulso negativo grande, para detener la 
acción de retención regenerativa. El resultado es que el MTO se apaga con mucha mayor ra¬ 
pidez que un GTO, y casi se eliminan las pérdidas asociadas con el tiempo de almacenamiento. 
También, el MTO tiene una mayor tasa dv/dt y requiere componentes amortiguadores mucho 
menores. En forma parecida a la de un GTO, el MTO tiene una larga cola de corriente de apagado 
al final del apagado, y el siguiente encendido debe esperar hasta que se disipe la carga residual 
en el ánodo, por el proceso de recombinación. 

7.6.10 ETO 

El ETO es un dispositivo híbrido de MOS y GTO [21,22] en el que se combinan las ventajas del 
GTO y del MOSFET. El ETO fue inventado en el Virginia Power Electronics Center, en colabo¬ 
ración con SPCO [17]. El símbolo del ETO, su circuito equivalente y la estructura pn se ven en la 
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FIGURA 7.22 

Tiristor apagado en emisor (ETO). [Ref. 22, Y. Li]. 


figura 7.22. Un ETO tiene dos compuertas: una normal, para encenderlo, y una con un MOSFET 
en serie, para apagarlo. Se han demostrado ETO de alta potencia [23], con especificaciones de 
corriente hasta de 4 kA y de voltaje hasta de 6 kV. 

Activación. Un ETO se enciende aplicando voltajes positivos a las compuertas 1 y 2. Con 
un voltaje positivo en la compuerta 2 el cátodo Q E de MOSFET se enciende y apaga la com¬ 
puerta Q g del MOSFET. Una inyección de corriente a la compuerta del GTO (a través de la 
compuerta 1) enciende al ETO, debido a la existencia del GTO. 

Apagado. Cuando se aplica una señal de apagado, con voltaje negativo, al cátodo Q E del 
MOSFET, se apaga y toda la corriente se desvía del cátodo (emisor n del transistor npn del GTO) 
hacia la base a través de la compuerta Q G del MOSFET. Esto detiene el proceso de retención re¬ 
generativo y el resultado es una apagado rápido. 

Es importante hacer notar que tanto el cátodo Q E como la compuerta Q G del MOSFET 
no están sujetas a grandes esfuerzos dieléctricos, independientemente de lo alto que sea el volta¬ 
je en el ETO. Eso se debe que la estructura interna de la compuerta y el cátodo del GTO es una 
unión PN. La desventaja del MOSFET en serie es que debe conducir la principal corriente del 
GTO, y aumenta la caída de voltaje en aproximadamente 0.3 a 0.5 V, con sus pérdidas correspon¬ 
dientes. En forma parecida a la de un GTO, el ETO tiene una larga cola de corriente al final del 
apagado, y debe esperar el siguiente encendido hasta que se haya disipado la carga residual en 
el lado del ánodo, por el proceso de recombinación. 

7.6.11 IGCT 

En el IGCT se integran un tiristor conmutado por compuerta (GCT) y un activador de compuerta 
en tarjeta de circuito impreso multicapa [24,25]. El CGT es un GTO de conmutación permanente, 
con un pulso de corriente de compuerta muy rápido y grande, tan grande como la corriente total 
especificada, que toma toda la corriente del cátodo y la lleva a la compuerta aproximadamente 
en 1 p,s, para asegurar un apagado rápido. 

La estructura interna y el circuito equivalente de un GCT se parecen a los del GTO que se 
ve en la figura 7.14b. En la figura 7.23 se ve un corte transversal de un IGCT. Éste también puede 





































www.elsolucionario.org 

7.6 Tipos de tiristores 325 



Lado del 
diodo 


FIGURA 7.23 

Corte transversal de un IGCT con diodo inverso. 


tener un diodo inverso integrado, indicado por la unión n + n~p del lado derecho de la figura 7.23. 
En forma similar a un GTO, MTO y ETO, la capa de acoplamiento n~ distribuye el esfuerzo 
dieléctrico a través de la capa n ~, reduce el espesor de esa capa, disminuye las pérdidas por con¬ 
ducción en estado de encendido, y hace que el dispositivo sea asimétrico. La capa p del ánodo se 
fabrica delgada y ligeramente dopada, para permitir una remoción más rápida de cargas, del 
lado del ánodo, durante el apagado. 

Encendido. Como un GTO, el IGCT se enciende aplicando la corriente de encendido a 
su compuerta. 

Apagado. El IGCT se apaga con una tarjeta de circuito impreso multicapa de compuer¬ 
ta que aplica un pulso de apagado de subida rápida; por ejemplo, una corriente de compuerta de 
4 kA/p.s, sólo con un voltaje de 20 V de compuerta a cátodo. Con esta variación de la corriente 
de compuerta, el transistor npn del lado del cátodo se apaga en su totalidad en menos de aproxi¬ 
madamente 1 |xs, y de hecho el transistor pnp del lado del ánodo se deja con una base abierta, y 
se apaga en forma casi inmediata. Debido a la muy corta duración del pulso, se reduce mucho 
la energía de encendido de compuerta y se reduce al mínimo el consumo de la misma. El re¬ 
quisito de potencia de encendido de compuerta disminuye en un factor de cinco, en comparación 
con el del GTO. Para aplicar una corriente de subida rápido y alta corriente en la compuerta, 
en el IGCT se trata en especial de reducir todo lo posible la inductancia del circuito de la 
compuerta. Esta propiedad también es necesaria en los circuitos de compuerta del MTO y 
del ETO. 

7.6.12 MCT 

En un MCT se combinan las propiedades de un tiristor regenerativo de cuatro capas, y una estruc¬ 
tura de compuerta de MOS. Como el IGBT, combina las ventajas de las estructuras bipolares de 
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unión con las de efecto de campo, y es una mejoría respecto a un tiristor con un par de MOSFET 
que lo enciendan y apaguen. Aunque hay varios dispositivos en la familia del MCT con combina¬ 
ciones distintas de estructuras de canal y de compuerta [26], el MCT de canal p se menciona mu¬ 
cho en las publicaciones [27,28]. En la figura 7.24a se ve un esquema de una celda p de MCT. El 
circuito equivalente aparece en la figura 7.24b, y el símbolo en la figura 7.24c [29-36]. La estruc¬ 
tura NPNP se puede representar con un transistor NPN Q x , y un transistor PNP Q 2 . La es¬ 
tructura de compuerta de MOS se puede representar con un MOSFET M x de canal p, y un 
MOSFET M 2 de canal n. 

Debido a que la estructura es NPNP , y no es la estructura PNPN de un SCR normal, el 
ánodo sirve como terminal de referencia, con respecto a la cual se aplican todas las señales de 
compuerta. Supongamos que el MCT está en su estado de bloqueo en sentido directo, y se apli¬ 
ca un voltaje V GA negativo. Se forma un canal p (o una capa de inversión) en el material dopado 
/?, haciendo que los huecos fluyan lateralmente, desde el emisor p E 2 de Q 2 (S x de fuente, de 
MOSFET Mj de canal p), por el canal p hasta la base B x p de Q x (drenaje D x del MOSFET M x 
de canal p). Este flujo de huecos es la corriente de base para el transistor NPN Q x . El emisor n + 
E x de Q x inyecta entonces electrones que alcanzan la base n B 2 (y el colector n C x ), lo cual hace 
que el emisor p de E 2 inyecte huecos en la base n B 2 , de modo que el transistor PNP Q 2 se acti¬ 
va y retiene al MCT. En resumen, una voltaje de compuerta V GA negativo activa el MOSFET M x 
de canal p y con ello proporciona la corriente de base para el transistor Q 2 . 

Supongamos que el MCT esté en su estado de conducción, y que se aplica un voltaje posi¬ 
tivo V GA - Se forma un canal n en el material p dopado, y hace que los electrones pasen lateral¬ 
mente de la base n B 2 de Q 2 (fuente S 2 del MOSFET M 2 de canal n), a través del canal n hacia el 
emisor n + , muy dopado, E 2 de Q 2 (drenaje D 2 del MOSFET M 2 de canal n). Este flujo de elec¬ 
trones desvía a la corriente de la base del transistor PNP Q 2 , de tal modo que se apaga su unión 
de base y emisor, y no quedan disponibles huecos para ser recolectados por la base B x p de Q x 
(y por el colector C 2 de (7 2 ). La eliminación de esta corriente de huecos en la base p B x hace que 
se apague el transistor NPN Q x y el MCT regresa a su estado de bloqueo. En resumen, un pulso 
positivo V GA en la compuerta, desvía la corriente que enciende a la base de Q x y con ello apaga 
al MCT. 

En la fabricación real, cada MCT se hace con una gran cantidad de celdas (~100,000), cada 
una de las cuales contiene un transistor NPN de base ancha y un transistor PNP de base angos¬ 
ta. Aunque cada transistor PNP de una celda está provisto con un MOSFET de canal n entre su 
emisor y su base, sólo un pequeño porcentaje (~4%) de los transistores PNP están provistos con 
MOSFET de canal p entre su emisor y su colector. El porcentaje pequeño de celdas PMOS en 
un MCT proporciona justo la corriente para encenderlo, y la gran cantidad de celdas NMOS 
proporciona bastante corriente como para apagarlo. 

Como se prefiere la compuerta del MCT de canal p con respecto al ánodo, y no al cátodo, 
a veces se le llama MCT complementario (C-MCT). Para un MCT de canal p, es un dispositivo 
PNPN que se representan por un transistor PNP Q x y un transistor NPN Q 2 . La compuerta del 
MCT de canal n está referida al cátodo. 

Encendido. Cuando un MCT de canal p está en el estado de bloqueo en sentido directo, 
se puede encender aplicando a su compuerta un pulso negativo con respecto al ánodo. Cuando 
un MCT de canal n está en el estado de bloqueo en sentido directo, se puede encender apli¬ 
cando a su compuerta un pulso positivo con respecto al cátodo. Un MCT permanece en estado 
encendido hasta que se invierten las corrientes por él, o se aplica un pulso de apagado a su com¬ 
puerta. 
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Ánodo 



Ánodo 



(b) Circuito equivalente (c) Símbolo 


FIGURA 7.24 

Esquema y circuito equivalente para MCT de canal p. 
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Apagado. Cuando un MCT de canal p está en estado de encendido, se puede apagar apli¬ 
cando a su compuerta un pulso positivo con respecto al ánodo. Cuando un MCT de canal n está 
en estado de encendido, se puede apagar aplicando a su compuerta un pulso negativo con res¬ 
pecto al cátodo. 

El MCT puede ser operado como dispositivo controlado por compuerta, si su corriente 
es menor que la corriente controlable pico. Si se trata de apagar el MCT con corrientes mayores 
que su corriente especificada, se debe conmutar el MCT para apagarlo como un SCR normal. 
Los anchos de pulso de compuerta no son críticos con menores corrientes en el dispositivo. Para 
corrientes mayores, el ancho del pulso de apagado debe ser mayor. Además, la compuerta toma 
un pico de corriente durante el apagado. En muchas aplicaciones, que incluyen a inversores y 
convertidores, se requiere un pulso continuo en la compuerta, durante todo el periodo de encen¬ 
dido o de apagado, para evitar la ambigüedad en el estado. 

Un MCT tiene 1) una baja caída de voltaje en sentido directo durante la conducción; 2) un 
corto tiempo de encendido, normalmente de 0.4 |xs, y un corto tiempo de apagado, típicamente 
de 1.25 |jls si el MCT es de 500 V, 300 A; 3) bajas pérdidas por conmutación; 4) baja capacidad de 
voltaje de bloqueo inverso, y 5) alta impedancia de entrada a la compuerta, lo cual simplifica 
mucho los circuitos de encendido. Puede funcionar bien en paralelo para conmutar grandes co¬ 
rrientes, con pocas desviaciones de las especificaciones por dispositivo. No puede encenderse 
con facilidad desde un transformador de pulsos, si se requiere una polarización continua para 
evitar ambigüedades de estado. 

La estructura del MOS se reparte en toda la superficie del dispositivo, lo que da como resul¬ 
tado el encendido y el apagado rápidos, con pocas pérdidas por conmutación. La potencia o la 
energía requeridas para el encendido o apagado es muy pequeña, y el tiempo de retardo debido al 
almacenamiento de la carga también es muy pequeño. Como dispositivo tiristor de retención, tie¬ 
ne baja caída de voltaje en estado de encendido. Por consiguiente, el MCT tiene potencial de ser el 
tiristor casi definitivo de apagado con pocas pérdidas en estado de encendido y de conmutación, y 
tiene una gran velocidad de conmutación para aplicaciones en convertidores de alta potencia. 

7.6.13 SITH 

El SITH, llamado también diodo controlado-limado (FCD, de filed-controlled diode) fue intro¬ 
ducido por Teszner en la década de 1960 [41]. Un SITH es un dispositivo de portadores minori¬ 
tarios. En consecuencia, tiene baja resistencia o caída de voltaje en estado activo, y se puede 
fabricar con mayores especificaciones de voltaje y corriente. Tiene grandes velocidades de conmu¬ 
tación y mayores capacidades de las tasas dv/dt y di/dt. El tiempo de conmutación es del orden 
de 1 a 6 jis. La especificación de voltaje [42-46] puede llegar hasta a 2500 V, y la de corriente se li¬ 
mita a 500 A. Este dispositivo tiene una sensibilidad extremadamente alta al proceso, y pequeñas 
perturbaciones en su manufactura producen grandes cambios en sus características. Con la llega¬ 
da de la tecnología SiC se ha fabricado un SITH 4H- SiC con voltaje de bloqueo en sentido di¬ 
recto de 300 V [47]. En la figura 7.25a se ve el corte transversal de la estructura de media celda 
de un SITH; su circuito equivalente está en la figura 7.25b, y su símbolo en la figura 7.25c. 

Encendido. En el caso normal, un SITH se enciende aplicando en la compuerta un volta¬ 
je positivo con respecto al cátodo. El SITH se enciende con rapidez, siempre que la corriente y el 
voltaje de encendido sean suficientes. Al principio, se enciende el diodo PiN de compuerta a 
cátodo e inyecta electrones de la región N + del cátodo a la región de la base, entre la compuerta 
P + y el cátodo N + , que pasan al canal y modulan así la resistividad del canal. El voltaje positivo 
en la compuerta reduce la barrera de potencial en el canal, que en forma gradual se vuelve con¬ 
ductora. Cuando los electrones llegan a la unión 7 1? el ánodo p + comienza a inyectar huecos en 
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Ánodo Ánodo 



Compuerta < 


yj 


Ánodo 


■> Cátodo 
(c) Símbolo del SITH 


FIGURA 7.25 

Corte transversal y circuito equivalente de un SITH. [Ref. 49, J. Wang], 


la base, proporcionando la corriente de base del transistor Q 2 . Al aumentar la corriente en la ba¬ 
se, Q 2 es llevado a saturación, y al final la unión J 2 queda polarizada en directamente. Entonces 
el dispositivo se enciende totalmente. 

La compuerta p + y la región del canal se pueden modelar como un transistor de unión de 
efecto de campo (JFET) que funciona en el modo bipolar. Los electrones pasan del cátodo y lle¬ 
gan a la base bajo la compuerta p + , pasan por el canal, proporcionan la corriente de base del 
transistor p + n-p + . Debido al alto contenido de dopante de la compuerta p + , no pasan electrones 
a ella. Una parte de la corriente de huecos pasa por la compuerta p + y por el canal, directamen¬ 
te hacia el cátodo. El resto de la corriente de huecos pasa por la compuerta p + hacia el canal, co¬ 
mo la corriente de compuerta del JFET en modo bipolar (BMFET). La corta distancia entre 
cátodo y compuerta da como resultado una concentración uniforme y grande de portadores en 
esa región; en consecuencia, la caída de voltaje es despreciable. 

Apagado. En el caso normal, un SITH se apaga aplicando a la compuerta un voltaje nega¬ 
tivo con respecto al cátodo. Si a la compuerta se le aplica un voltaje negativo de valor suficiente, 
se forma una capa de agotamiento en torno a la compuerta p + . Se crea en el canal una barrera de 
potencial, que lo hace más angosto y elimina en él el exceso de portadores. Si el voltaje de com¬ 
puerta es suficientemente grande, la capa de agotamiento de las regiones adyacentes a la compuer¬ 
ta se unen en el canal y al final detienen el flujo de corriente de electrones en el canal. La capa 
de agotamiento termina por estrechar totalmente el canal. A pesar de que no hay corriente de 
electrones, la corriente de huecos continúa pasando, debido al exceso de portadores que queda 
en la base, que decaen en forma lenta. La eliminación de la corriente en el canal detiene también 
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la inyección de electrones y huecos a la región entre la compuerta y el cátodo; a continuación se 
apaga el diodo PiN parásito en esta región. En consecuencia, el voltaje negativo en la compuerta 
establece una barrera de potencial en el canal, que impide el transporte de electrones de cátodo 
a ánodo. El SITH puede sostener un voltaje anódico alto, con una corriente de fuga pequeña, y 
cierra por completo el canal. 

7.6.14 Comparaciones de tiristores 

La tabla 7.1 muestra la comparación entre distintos tiristores, en términos de sus controles de 
compuerta, sus ventajas y sus desventajas. 


Ejemplo 7.2 Determinación de la corriente promedio en estado activo en un tiristor 

Un tiristor conduce la corriente que se ve en la figura 7.26, y el pulso de corriente se repite con una frecuen¬ 
cia/ s = 50 Hz. Determinar la corriente promedio I T e n estado de encendido. 

Solución 

l p = Itm ~ 1000 A, T = 1/fs - 1/50 = 20 ms y t x = t 2 = 5 |xs. La corriente promedio en estado activo es 

I T = [0.5 X 5 X 1000 + (20,000 - 2 X 5) X 1000 + 0.5 X 5 X 1000] 

20,000 

= 999.5 A 



FIGURA 7.26 

Forma de onda de corriente en un tiristor. 


7.7 OPERACIÓN DE TIRISTORES EN SERIE 

Para aplicaciones en alto voltaje se pueden conectar dos o más tiristores en serie, para alcanzar 
la especificación de voltaje. Sin embargo, debido a las variaciones en la producción, no son idén¬ 
ticas las características de los tiristores. La figura 7.27 muestra las características de estado de 
apagado de dos tiristores. Para la misma corriente de estado de apagado, son distintos sus volta¬ 
jes de estado de apagado. 

En el caso de los diodos sólo deben compartirse los voltajes de bloqueo en sentido inver¬ 
so, mientras que en el caso de los tiristores se requieren redes de voltaje de bloqueo compartido, 
para las condiciones de bloqueo inverso y de estado de apagado. El voltaje compartido se suele 
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Caída 








Frecuencia 

de voltaje 

Especificación 

Especificación 



Tipo de 

Control de 

Característica 

de 

en sentido 

máxima de 

máxima de 



interruptor 

compuerta 

de control 

conmutación 

directo 

voltaje 

corriente 

Ventajas 

Desventajas 

SCR controlados 

Corriente para 

Activación con 

Baja 60 Hz 

Baja 

1.5 kV, 

1 kA, 

Activación 

Baja velocidad 

por fase 

activación 

una señal de 



0.1 MVA 

0.1 MVA 

sencilla 

de conmutación 


Sin control 

pulso 





Dispositivo de 

Más adecuado 


de apagado 

Apagado con 





la ganancia de 

para aplicaciones 



conmutación 





activación es 

conmutadas por 



natural 





muy alta 

línea entre 50 y 








Dispositivo de 

60 Hz 








bajo costo, alto 

No se puede 








voltaje y alta 

apagar por 








corriente 

control de 
compuerta 

Tiristores 

Dos com- 

Activación con 

Baja 60 Hz 

Baja 

6.5 kV @ 

3kA@ 

Igual que los SCR 

Similar a los 

bidireccionales 

puertas 

una señal de 



1.8 kA, 

1.8 kV, 

controlados por 

SCR controlados 


Corriente para 

pulso 



0.1 MVA 

0.1 MVA 

fase, excepto que 

por fase 


activación 

Apagado con 





tiene dos com¬ 



Sin control 

conmutación 





puertas y la co¬ 



de apagado 

natural 





rriente puede 
pasar en ambas 
direcciones 
Combina dos SCR 
espalda con espal¬ 
da en un solo 
dispositivo 


Tiristores 

Señal luminosa 

Activación con 

Baja 60 Hz 

Baja 



Parecidas a las de 

Parecidas a las 

activados por 

para activar 

una señal de 





los SCR contro¬ 

de los SCR 

luz (LASCR) 

Sin control de 

pulso 





lados por fase 

controlados por 


apagado 

Apagado con 





Igual que los SCR 

fase 



conmutación 





controlados por 




natural 





fase, excepto que 
la compuerta está 
aislada y se puede 
operar a control 









remoto 



(i continúa ) 
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Tipo de 
interruptor 

Control de 
compuerta 

Característica 
de control 

Frecuencia 

de 

conmutación 

Caída de 
voltaje en 
estado 
encendido 

Especifi¬ 
cación 
máxima 
de voltaje 

Especifi¬ 
cación 
máxima 
de corriente 

Ventajas 

Desventajas 


TRIAC 

Corriente para 
activación 

Sin control de 
apagado 

Activación apli¬ 
cando un pulso 
de señal a la com¬ 
puerta para flujo 
de corriente en 
ambas direcciones 
Apagado con 
conmutación 
natural 

Baja 60 Hz 

Baja 

Iguales que los SCR 
controlados por fase, 
excepto que la co¬ 
rriente puede pasar 
en ambas direcciones. 
Tiene una compuerta 
para activar en ambas 
direcciones 

Como dos SCR 
conectados espalda 
con espalda 

Parecidas a las de los 
SCR controlados por 
fase, excepto para 
aplicaciones de baja 
potencia 

Tiristores de 

Corriente para 

Activación con 

Intermedia 

Baja 

Iguales que las de los 

Parecidas a las de los 

apagado 

rápido 

activación 

Sin control 
de apagado 

un pulso de señal 
Apagado con 
conmutación 
natural 

5 kHz 


SCR controlados por 
fase, excepto que el 
apagado es más rápido 
Muy adecuados para 
convertidores de 
conmutación forzada 
en aplicaciones de 
potencia intermedia 
a alta 

SCR controlados por 
fase 

GTO 

Corriente para 
control de 
activación y 
apagado 

Activación con 
una señal positiva 
en la compuerta 
Apagado con un 
pulso negativo 

Intermedia 

5 kHz 

Baja 

Parecidas a las de los 
tiristores de apagado 
rápido, excepto que 
se pueden apagar con 
un pulso de señal 
negativo 

La ganancia en 
apagado es baja, 
entre 5 y 8, y requiere 
una gran corriente 
de compuerta en 
estado encendido 


Hay una larga cola de 
corriente durante el 
apagado 

Aunque es un dispo¬ 
sitivo de retención, 
requiere una co¬ 
rriente mínima en la 
compuerta para 
sostener la corriente 
en estado encendido 


(continúa) 
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Caída de 

Especifi¬ 

Especifi¬ 





Frecuencia 

voltaje en 

cación 

cación 



Tipo de 

Control de Característica 

de 

estado 

máxima 

máxima 



interruptor 

compuerta de control conmutación 

encendido 

de voltaje 

de corriente 

Ventajas 

Desventajas 

MTO 

Dos compuertas; Encendido con un 

Intermedia 

Baja 

10 kV@ 

4kA@ 

Parecidas a las de los 

Parecidas a las de los 


control tanto pulso positivo de 

5 kHz 


20 MVA, 

20 MVA 

GTO, excepto que se 

GTO, tiene una larga 


para encendido corriente a la 



4.5 kV @ 


puede encender por 

cola de corriente durante 


como para compuerta de 



500 A 


la compuerta normal 

el apagado 


apagado encendido 





y apagar por la com¬ 



Pulso de co- Apagado con un 





puerta de MOSFET 



rriente para voltaje positivo a 





Debido a la compuerta 



activación la compuerta de 





del MOS requiere una 



Señal de voltaje apagado de MOS 





corriente muy baja de 



para apagado que apaga el 





apagado y el tiempo de 



dispositivo 





apagado es pequeño 


ETO 

Dos compuertas; Encendido con 

Intermedia 

Intermedia 



Debido al MOS en 

En forma parecida a los 


control tanto de pulso positivo de 

5 kHz 




serie, la corriente de 

GTO, tiene una larga 


encendido como corriente a la com- 





transferencia a la región 

cola de corriente durante 


de apagado puerta de encen¬ 





catódica es rápida y el 

el apagado 


dido y un pulso 





apagado es rápido 

El MOSFET en serie 


positivo de voltaje 





El MOSFET en serie 

debe conducir la corriente 


a la compuerta de 





debe conducir las 

principal anódica y 


apagado del MOS 





corrientes principal y 

aumenta la caída de 


Apagado con un 





anódica 

voltaje en estado encen¬ 


pulso negativo de 






dido en 0.3 a 0.5 V, así 


voltaje a la com¬ 






como las caídas por 


puerta de apagado 
del MOS 






conducción 

IGCT 

Dos compuertas; Se enciende con 

Intermedia 

Baja 

5 kV @ 


Como un GTO de 

Parecidas a las de otros 


control tanto un pulso positivo 

5 kHz 


400 A 


conexión permanente 

dispositivos GTO, la 


para activación de corriente a la 





Apagado muy rápido 

inductancia de la activa¬ 


como para compuerta de 





debido al aumento 

ción de compuerta y del 


apagado encendido 





rápido de corriente. 

lazo del cátodo deben 


Se apaga aplicando 





que es grande en la 

tener un valor muy 


una corriente nega¬ 





compuerta de apagado 

pequeño 


tiva de subida rápi¬ 





Bajo consumo de 



da de una tarjeta de 





compuerta de apagado 



circuito impreso 





Puede tener un diodo 



de varías capas en 
la compuerta 





antiparalelo incorporado 



( continúa) 
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Caída de 

Especifi¬ 

Especifi¬ 






Frecuencia 

voltaje en 

cación 

cación 



Tipo de 

Control de 

Característica 

de 

estado 

máxima 

máxima 



interruptor 

compuerta 

de control 

conmutación 

encendido 

de voltaje 

de corriente 

Ventajas 

Desventajas 


MCT 

Dos compuertas; 

Se enciende en el 

Intermedia Intermedia 

Integra las venta¬ 

Tiene el potencial de ser 


control tanto 

MCT de canal p 

5 kHz 

jas de los GTO 

el tiristor de apagado casi 


para encendido 

con un voltaje 


y de compuerta 

definitivo, con pocas 


como para 

negativo con 


MOSFET en un 

pérdidas en estado 


apagado 

respecto al ánodo, 


solo dispositivo 

encendido y por conmu¬ 



y se apaga con un 


La potencia o 

tación, y alta velocidad 



voltaje positivo 


energía requerida 

de conmutación para 





en encendido y 

aplicaciones en converti¬ 




- 

apagado es muy 
pequeña, y el 
tiempo de retardo 
debido al almace¬ 
namiento de carga 
también es muy 
pequeño; como 
dispositivo tiristor 
de retención tiene 
baja caída de 
voltaje en estado 
encendido 

dores de alta potencia 

SITH 

Una compuerta; 

Se enciende 

Alta Baja 2500 V@ Dispositivo de 

Dispositivo controlado 


control tanto 

aplicando un 

100 kHz 1.5 V@ 

portadores 

por campo, requiere 


para encendido 

voltaje positivo 

300 A, 

minoritarios 

voltaje continuo en la 


como para 

de encendido, y 

2.6 V@ 

Baja resistencia o 

compuerta 


apagado 

se apaga con un 

900 A 

caída de voltaje en 

Extremadamente sensible 



voltaje negativo 


estado encendido 

al proceso y pequeñas 



de compuerta 


Tiene altas 

perturbaciones en el 





velocidades de 

proceso de manufactura 





conmutación y 

pueden producir grandes 





capacidades para 

cambios en las caracterís¬ 





dv/dt y di/dt altas 

ticas del dispositivo 
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FIGURA 7.27 

Características de dos 
tiristores en estado apagado. 


lograr conectando resistores en paralelo con cada tiristor, como se ve en la figura 7.28. Para com¬ 
partir voltajes iguales, las corrientes de estado de apagado son distintas, como se ve en la figura 
7.29. Sean n s tiristores en la cadena. La corriente del tiristor T x en estado de apagado es / D1 , y la 
de los demás tiristores es igual, por lo que 1 D2 = Id 3 = ¿Dm e ¡di < Idi- Como el tiristor T x tiene 
la mínima corriente en estado de apagado, 7^ es el que comparte el mayor voltaje. 

Si /] es la corriente a través del resistor R en paralelo con T Xy y las corrientes por otros resis¬ 
tores son iguales, de tal modo que I 2 = I 3 = el intervalo de corriente en estado de apagado es 

A Iq — Id 2 — / d\ — Ij — I 2 — Ij 11 = 11 — I 2 o sea que I 2 = I\ A Iq 
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C, R! 

- , t-/ 5 . 
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T„ 



+ Vd > 

-AV—•—J 

V D2 

-AV-•- i 

■-AV-*■- 



R L R h R 

FIGURA 7.28 

Tres tiristores conectados en serie. 



v 


FIGURA 7.29 

Corrientes de fuga en sentido directo con 
igual voltaje compartido. 
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El voltaje a través de T\ es V m = Rl\. Al aplicar la ley de voltaje de Kirchhoff se obtiene 
v, = V D1 + (n, - 1 )I 2 R = V DÍ + (n s - 1)(/, - AI D )R 
= V Di + (n s - 1 )IiR - (n s - 1 )R M D 


Se despeja el voltaje 


= n s V D\ ~ ( n s - Í)R M d 

Vdi a través de T h de la ecuación (7.7): 

V s + (n s - 1)R AI d 


(7.7) 


(7.8) 


V DX es máximo cuando A Í D es máxima. Cuando I m = 0 y A I D = I D2 , esta ecuación (7.8) define el 
voltaje de estado permanente, en el peor de los casos, a través de T x : 


_ v, + (n s - 1 )RI m 

v DS(máx) 

n s 


(7.9) 


Durante el apagado, las diferencias en carga almacenada causan diferencias en el voltaje 
inverso compartido, como se ve en la figura 7.30. El tiristor con la menor carga recuperada (o el 
menor tiempo de recuperación inverso) enfrenta el mayor voltaje transitorio. Las capacitancias 
de unión que controlan las distribuciones de voltajes transitorios no son adecuadas, y lo normal 
es que se necesite conectar un capacitor C\ en paralelo con cada tiristor, como se ve en la figura 
7.28. La resistencia R x limita la corriente de descarga. En general, se usa la misma red RC para 
compartir voltaje transitorio y para protección contra la tasa dv/dt. 

El voltaje transitorio a través de T\ se puede determinar aplicando la relación de diferen¬ 
cia de voltaje, 


AV = RAI D 


Qi Q\ 

Q 


AQ 

Ci 


(7.10) 



FIGURA 7.30 

Tiempo de recuperación inversa y 
voltaje compartido. 
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donde 0] es la carga almacenada de T x , y 0 2 es la carga de otros tiristores, tal que Q 2 = 03 = Q n , 
y Q¡ < Q 2 . Se sustituye la ecuación (7.10) en la ecuación (7.8) para obtener 


Voi = - 


K + 


( n s ~ 1)A Q 


(7.11) 


El voltaje transitorio compartido, en el peor de los casos, que se presenta cuando Q x = 0 y A0 = 
02, es 


V DT{ máx) “ 


n s 


Vs + 


1)02 

Q 


(7.12) 


Se define un factor de decaimiento DRF (de derating factor ), que se usa en el caso normal para 
aumentar la fiabilidad de la serie, como sigue: 


DRF = 1 


n sV DS( máx) 


(7.13) 


Ejemplo 7.3 Determinación del voltaje compartido de tiristores conectados en serie 

Se usan diez tiristores en una cadena, para soportar un voltaje de cd V s = 15 kV. La corriente máxima de fu¬ 
ga y las diferencias de carga de recuperación de los tiristores son 10 mA y 150 jxC, respectivamente. Cada ti- 
ristor tiene una resistencia de voltaje compartido R = 56 kíl y una capacitancia C\ = 0.5 |iF. Determinar a) 
el voltaje máximo compartido en estado permanente, V D5 ( máx ), b) el factor de decaimiento de voltaje en es¬ 
tado permanente, c) el voltaje máximo transitorio compartido V DT ( máx) y d) el factor de decaimiento por 
voltaje transitorio. 

Solución 

n s = 10, V 5 = 15 kV, U D = I D2 = 10 mA y A Q = Q 2 = 150 m.C. 

a. De acuerdo con la ecuación (7.9), el voltaje máximo compartido en estado permanente es 

15.000 + (10 - 1) X 56 X 10 3 X 10 X 10“ 3 
V DHm *x) =- 1 -¡q-= 2004 V 

b. De acuerdo con la ecuación (7.13), el factor de decaimiento en estado permanente es 


DRF = 1 - 


15,000 


= 25.15% 


10 X 2004 

c. De acuerdo con la ecuación (7.12), el voltaje transitorio máximo compartido es 
15,000 + (10 - 1) X 150 X ÍO^OA X 10" 6 ) 


DT( máx) 


10 


= 1770 V 


d. De acuerdo con la ecuación (7.13), el factor de decaimiento por voltaje transitorio es 


DRF = 1 


15,000 
10 x 1770 


15.25% 


7.8 OPERACIÓN DE TIRISTORES EN PARALELO 

Cuando se conectan los tiristores en paralelo, la corriente de la carga no se comparte por igual, 
por diferencias en sus características. Si un tiristor conduce más corriente que la que pasa por otros, 
aumenta su disipación de potencia y con ello aumenta la temperatura de la unión y disminuye la 
resistencia interna. Esto último, a su vez, hace aumentar la corriente compartida y puede dañar 
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(a) Corriente estática compartida 


FIGURA 7.31 

Corriente compartida entre tiristores. 



(b) Corriente dinámica compartida 


al tiristor. Se puede evitar esta avalancha térmica teniendo un disipador común de calor, que se 
describirá en la sección 18.2, para que todas las unidades funcionen a la misma temperatura. 

Se puede conectar una pequeña resistencia, como se ve en la figura 7.31a, en serie con ca¬ 
da tiristor, para forzar la división igual de la corriente, pero puede haber una pérdida considera¬ 
ble de potencia en las resistencias en serie. Un método frecuente para compartir corriente de 
tiristores es usar inductores acoplados magnéticamente, como los que se ven en la figura 7.31b. 
Si aumenta la corriente por el tiristor T x , se puede inducir un voltaje de la polaridad contraria en 
los devanados del tiristor T 2 , y se puede reducir la impedancia a través de la trayectoria por T 2 
aumentando así el flujo de corriente por T 2 . 


7.9 


PROTECCIÓN CONTRA DI/DT 


Un tiristor requiere un tiempo mínimo para repartir por igual la conducción de la corriente en 
las uniones. Si la rapidez de aumento de la corriente anódica es muy alta, en comparación con la 
velocidad de repartición de un proceso de activación, puede presentarse un calentamiento loca¬ 
lizado, o “punto caliente” debido a alta densidad de corriente, y el dispositivo puede fallar como 
resultado de una temperatura excesiva. 

Se deben proteger los dispositivos prácticos contra una alta tasa di/dt. Por ejemplo, veamos 
el circuito de la figura 7.32. Bajo operación de estado permanente, D m conduce cuando el tiristor 
T x está apagado. Si se dispara T x cuando D m todavía está conduciendo, la tasa di/dt puede ser 
muy alta, y sólo la limita la inductancia parásita del circuito. 

En la práctica, la tasa di/dt se limita agregando un inductor L s en serie, como se ve en la 
figura 7.32. La tasa di/dt en sentido directo es 


di_ = Yl 

dt L> s 


(7.14) 


donde L s es la inductancia en serie, que incluye cualquier inductancia parásita. 


+ L s 





Carga 





FIGURA 7.32 

Circuito de conmutación para 
tiristor, con inductores 
limitadores de la tasa di/dt. 


o- 
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7.10 PROTECCIÓN CONTRA DV/DT 


Si se cierra el interruptor en la figura 7.33a cuando t = 0, se puede aplicar un escalón de vol¬ 
taje a través del tiristor Ti, y puede ser que la tasa dv/dt sea suficientemente alta como para en¬ 
cender el dispositivo. Se puede limitar la tasa dv/dt conectando el capacitor C s como se ve en la 
figura 7.33a. Cuando el tiristor T\ se activa, la corriente de descarga del capacitor se limita con el 
resistor R s como se ve en la figura 7.33b. 

Con un circuito RC, llamado circuito amortiguador, el voltaje en el tiristor aumenta en for¬ 
ma exponencial, como se ve en la figura 7.33c, y la tasa dv/dt del circuito se puede determinar en 
forma aproximada con 


dv _ 0.6321/, _ 0.632Vs 
dt t R S C S 


(7.15) 


El valor de la constante de tiempo del amortiguador, t = R S C S , se puede determinar con esta 
ecuación, para un valor conocido de la tasa dv/dt . El valor de R s se determina a partir de la co¬ 
rriente de descarga I TD . 


R s 



(7.16) 


Es posible usar más de un resistor para la tasa dv/dt y descargar, como se ve en la figura 7.33d. La 
tasa dv/dt se limita con R x y C s . La suma (R\ + R 2 ) limita la corriente de descarga, de tal modo que 


I T d - 


R i + R 2 


(7.17) 



FIGURA 7.33 

Circuitos de protección contra la tasa dv/dt. 
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La carga puede formar un circuito en serie con la red amortiguadora, como se ve en la figura 
7.33e. De acuerdo con las ecuaciones (2.40) y (2.41), la relación de amortiguamiento 8 de una 
ecuación de segundo orden es 



(7.18) 


donde L s es la inductancia parásita y L y R son la inductancia y la resistencia de la carga, respec¬ 
tivamente. 

Para limitar el sobredisparo de voltaje pico aplicado a través del tiristor, se usa una rela¬ 
ción de amortiguamiento en el intervalo de 0.5 a 1.0. Si la inductancia de la carga es alta, lo cual 
suele ser el caso, R s puede ser alta y C s puede ser pequeña, para conservar el valor deseado de la 
relación de amortiguamiento. Un valor grande de R s reduce la corriente de descarga, y un valor 
pequeño de C s reduce la pérdida por el amortiguador. Se deben analizar con detenimiento los 
circuitos de la figura 7.33 para determinar el valor requerido de la relación de amortiguamiento 
que limite la tasa dv/dt al valor deseado. Una vez conocida la relación de amortiguamiento, se 
pueden determinar R s y C s . En el caso normal, se usa la misma red o amortiguador RC para pro¬ 
tección contra la tasa dv/dt y para suprimir el voltaje transitorio debido al tiempo de recuperación 
en sentido inverso. La supresión de voltaje transitorio se describirá en la sección 18.6. 


Ejemplo 7.4 Cálculo de los valores del circuito amortiguador, en un circuito de tiristor 

El voltaje de entrada de la figura 7.33e es V s = 200 V, y la resistencia de carga es R = 5 O. Las inductancias 
de carga y parásita son despreciables, y el tiristor funciona con una frecuencia f s = 2 kHz. Si el valor reque¬ 
rido de la tasa dv/dt es 100 V/|xs, y la corriente de descarga se debe limitar a 100 A, determinar a) los valo¬ 
res de R s y C 5 , b) la pérdida en el amortiguador y c) la potencia nominal del resistor del amortiguador. 


Solución 

dv/dt = 100 V/jjLS,/ rD = 100 A, R = 5 ft, L = L s = 0,y V s = 200 V. 

a. De acuerdo con la figura 7.33e, la corriente de carga del capacitor amortiguador se puede expre¬ 


sar como 



Con la condición inicial v c (t = 0) = 0, la corriente de carga se calcula como 



(7.19) 


donde t = ( R s + R)C S . El voltaje en sentido directo a través del tiristor es 



(7.20) 


Cuando t = 0, i^O) = V s - RV S /(R S + R), y cuando t = t, i^t) = V s - 0.368 /? V S /(R S + *)'• 


dv ^r( T ) — Vt( 0) 0.632 RV S 

di ~ t ~ c,{R s + R ) 2 


(7.21) 


De acuerdo con la ecuación (7.16), R s = VJItd = 200/100 = 2 ÍL Con la ecuación (7.21) se obtiene 


0.632 X 5 X 200 X HT* 
(2 + 5) 2 X 100 


= 0.129 jjlF 
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b. La pérdida en el amortiguador es 

P s = 0.5 C s V s 2 f s 

= 0.5 X 0.129 X 10 -6 X 200 2 X 2000 = 5.2 W (7.22) 

c. Suponiendo que toda la energía almacenada en C s se disipa sólo en R , la potencia nominal del re¬ 
sistor amortiguador es 5.2 W. 


7.11 MODELOS SPICE PARA TIRISTORES 

A medida que se agrega un dispositivo nuevo a la lista de la familia de tiristores, surge el asunto 
de un modelo auxiliado por computadora. Los modelos para dispositivos nuevos están desarro¬ 
llándose. Hay modelos SPICE publicados para tiristores, GTO, MCT y SITH convencionales. 

7.11.1 Modelo SPICE del tiristor 

Supongamos que el tiristor, como se ve en la figura 7.34a, funciona con un suministro de ca. Este 
tiristor debe tener las siguientes características: 

1. Debe pasar al estado de encendido con la aplicación de un voltaje positivo pequeño en la 
compuerta, siempre y cuando el voltaje de ánodo a cátodo sea positivo. 

2. Debe permanecer en estado de encendido mientras pase corriente anódica. 

3. Debe pasar al estado de apagado cuando la corriente anódica pasa por cero, hacia la direc¬ 
ción negativa. 

La acción de conmutación del tiristor se puede modelar con un interruptor controlado por 
voltaje y una fuente polinomial de corriente [23]. Esto se ve en la figura 7.34b. El proceso de en¬ 
cendido se puede explicar con los pasos siguientes: 

1. Para un voltaje positivo en la compuerta V g , entre los nodos 3 y 2, la corriente de compuer¬ 
ta es I g = I(VX) = V g /R G . 



FIGURA 7.34 

Modelo SPICE del tiristor. 
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2. La corriente de compuerta I g activa la fuente de corriente F { , controlada por corriente, y 
produce una corriente cuyo valor es F g = P\l g = P\(VX ), de tal modo que F\ = F g 4- F a . 

3. La fuente de corriente F g produce un voltaje de subida rápida, V R , a través de la resisten¬ 
cia R t . 

4. Cuando aumenta el voltaje V R arriba de cero, la resistencia R s del interruptor S\ controlado 
por voltaje baja de Rqff a ^on- 

5. Cuando la resistencia R s del interruptor disminuye, la corriente anódica I a = 7(VY) au¬ 

menta, siempre que sea positivo el voltaje de ánodo a cátodo. Esta corriente anódica cre¬ 
ciente I a produce una corriente F a = P 2 I a = Eso da como resultado mayor valor 

del voltaje V R . 

6. Esto produce una condición regenerativa, y el interruptor se lleva con rapidez a baja resis¬ 
tencia (estado de encendido). El interruptor permanece encendido si se quita el voltaje V g 
de compuerta. 

7. La corriente anódica I a continúa pasando mientras sea positiva, y el interruptor permanece 
en el estado de encendido. 

Durante el apagado, no hay corriente de compuerta e I g = 0. Esto es, F g = 0, F x = F g + F a = 
F a . La operación de apagado se puede explicar con los siguientes pasos. 

1. Cuando la corriente anódica I a se vuelve negativa, la corriente F x se invierte, siempre que 
ya no haya voltaje V g en la compuerta. 

2. Con Fi negativa, el capacitor C T se descarga a través de la fuente de corriente F\ y la resis¬ 
tencia R t . 

3. Con la caída del voltaje V R a un bajo nivel, aumenta la resistencia R s del interruptor S\ de 
baja (Ron) a a l* * a (Roff)* 

4. Esta es, otra vez, una condición regenerativa en que la resistencia del interruptor se cam¬ 
bia con rapidez al valor Rqff cuando el voltaje V R se vuelve cero. 

Este modelo funciona bien con un circuito convertidor en el que la corriente en el tiristor 
baja a cero debido a las características naturales de esa corriente. Sin embargo, para un conver¬ 
tidor ca-cd de onda completa con una corriente continua en la carga, que se describirá en el ca¬ 
pítulo 10, la corriente de un tiristor se desvía hacia otro tiristor, y puede ser que este modelo no 
produzca la salida correcta. Este problema se puede remediar agregando el diodo D T , como se 
ve en la figura 7.34b. Ese diodo evita todo paso de corriente en sentido inverso a través del tiris¬ 
tor, debido al disparo de otro tiristor en el circuito. 

El modelo de tiristor se puede usar como un subcircuito. El interruptor S\ se controla con 
el voltaje de control V R , conectado entre los nodos 6 y 2. Los parámetros del interruptor o del 
diodo se pueden ajustar para producir la caída deseada en estado de encendido del tiristor. Se 
usarán los parámetros de diodo IS = 2.2E - 15, BV = 1800V,TT = 0; los parámetros del inte¬ 
rruptor RON = 0.0125, ROFF = 10E + 5, VON = 0.5V, VOFF = OV. La definición del subcir¬ 
cuito para el tiristor modelo SCR se pueden describir como sigue: 


* Subcircuito para modelo de tiristor con ca 

. SUBCKT SCR 13 2 

* model anode control cathode 

* ñame voltage 

SI 1 5 6 2 SMOD ; Interruptor controlado por voltaje 
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RG 

3 

4 

50 



VX 

4 

2 

DC OV 



VY 

5 

7 

DC OV 



DT 

7 

2 

DMOD 

; Diodo 

interruptor 

RT 

6 

2 

1 



CT 

6 

2 

10UF 



F1 

2 

6 

POLY(2) 

VX VY 0 50 

11 


. MODEL SMOD VSWITCH (RON=0.0125 ROFF=10E+5 VON=0.5V VOFF=OV) ; Modelo de 

interruptor 

. MODEL DMOD D(IS=2.2E-15 BV=1800V TT=0) ; Parámetros del modelo de diodo 
. ENDS SCR ; Termina definición de subcircuito 


El modelo de circuito, tal como se ve en la figura 7.34, incorpora el comportamiento de 
conmutación de un tiristor sólo bajo condiciones de cd. No incluye los efectos de segundo orden, 
como sobrevoltaje, la tasa dv/dt, tiempo de retardo t d , tiempo de apagado t q , resistencia en estado 
de encendido R on y voltaje o corriente de umbral en la compuerta. El modelo de Gracia [4] que 
se muestra en la figura 7.35 incluye esos parámetros, que se pueden tomar de las hojas de datos. 

7.11.2 Modelo SPICE del GTO 

Un GTO se puede modelar con dos transistores, como se ve en la figura 7.15c. Sin embargo, un 
modelo de GTO [6,11-13] formado por dos tiristores conectados en paralelo, produce mejores 
características en estado de apagado, en encendido y en apagado. Esto se ve en la figura 7.36, 
con cuatro transistores. 

Cuando el voltaje V AK de ánodo a cátodo es positivo, y no hay voltaje en la compuerta, el 
modelo de GTO está en el estado de apagado, como un tiristor normal. Cuando se aplica un pe¬ 
queño voltaje a la compuerta, I B2 es distinta de cero; en consecuencia, 7 C1 = Iqz son distintas de 
cero. Puede pasar una corriente del ánodo al cátodo. Cuando se aplica un pulso negativo en la 
compuerta, en el modelo de GTO, la unión PNP cerca del cátodo se comporta como un diodo. El 
diodo se polariza en sentido inverso, porque el voltaje de compuerta es negativo con respecto al 
cátodo. En consecuencia el GTO cesa de conducir. 

Cuando el voltaje de ánodo a cátodo es negativo, esto es, el voltaje del ánodo es negativo 
con respecto al cátodo, el modelo de GTO funciona como un diodo con polarización inversa. Es¬ 
to se debe a que el transistor PNP ve un voltaje negativo en el emisor, y el transistor NPN ve un 
voltaje positivo en el emisor. En consecuencia los dos transistores están en el estado de apagado 
y el GTO no puede conducir. La descripción del modelo GTO en SPICE es la siguiente: 


.SUBCIRCUIT 

1 

2 

3 ; Definición de subcircuito 

de GTO 

*Terminal 


anode 

cathode 

gate 


Q1 5 

4 

1 

DPNP 

PNP ; Transistor PNP con modelo 

DPNP 

Q3 7 

6 

1 

DPNP 

PNP 


Q2 4 

5 

2 

DNPN 

NPN ; Transistor PNP con modelo 

DNPN 

Q4 6 

7 

2 

DNPN 

NPN 


R1 7 

5 

lOohms 




R2 6 

4 

lOohms 




R3 3 

7 

lOohms 




.MODEL 

DPNP PNP 

; Declaración de modelo para un transistor PNP 





ideal 


.MODEL 

DNPN NPN 

; Declaración de modelo para un transistor NPN 





ideal 


.ENDS 




; Termina definición de subcircuito 
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FIGURA 7.35 

Modelo completo propuesto para rectificador controlado de silicio. [Ref. 4, F. Gracia]. 
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FIGURA 7.36 

Modelo de cuatro transistores para GTO. [Ref. 12, M. El-Amia]. 


7.11.3 Modelo SPICE del MCT 

El equivalente al MCT, que se ve en la figura 7.37a, tiene una sección SCR con dos secciones 
MOSFET integradas para activarlo y desactivarlo. Ya que la integración del MCT es complicada, 
es muy difícil obtener un modelo exacto de circuito para el dispositivo [39]. El modelo de Yuvara- 
jan [37], que se ve en la figura 7.37b, es bastante simple y se deduce ampliando el modelo de SCR 
[2,3] para incluir las características de encendido y apagado del MCT. Los parámetros del modelo 
se pueden obtener en la hoja de datos del fabricante. Sin embargo, este modelo no simula todas 
las características del MCT, como voltajes de ruptura y de transición conductora, operación con 
alta frecuencia y voltajes pico en el encendido. El modelo de Arsov [38] es una modificación del 
de Yuvarajan y se deduce a partir del circuito equivalente del MCT a nivel de transistores, am¬ 
pliando el modelo del SCR [3]. 

7.11.4 Modelo SPICE del SITH 

El modelo de Wang del SITH [49], que se basa en los mecanismos físicos de operación interna 
del dispositivo del circuito equivalente en la figura 7.25b, puede predecir las características está¬ 
ticas y dinámicas del dispositivo [48,50]. El modelo tiene en cuenta los efectos de la estructura, 
duración y temperatura del dispositivo. Se puede implementar como subcircuito en simuladores 
de circuito, como PSpice. 
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FIGURA 7.37 

Modelo de MCT. [Ref. 37, S. Yuvarajan]. 


RESUMEN 

Hay 13 tipos de tiristores. Sólo los GTO, SITH, MTO, ETO, IGCT y MCT son dispositivos apa¬ 
gados por compuerta. Cada uno tiene sus ventajas y desventajas. Las características de los tiris¬ 
tores prácticos difieren en forma apreciable de las de los dispositivos ideales. Aunque hay 
distintos medios de encender los tiristores, el control por compuerta es el más práctico. Debido a 
las capacitancias de las uniones y al límite de encendido, los tiristores se deben proteger contra 
fallas por altas tasas di/dt y dv/dt. En el caso normal se usa una red amortiguadora para pro¬ 
tegerlos contra alta tasa dv/dt. Debido a la carga recuperada, algo de energía se almacena en 
los inductores parásitos y la tasa di/dt y, y se deben proteger los dispositivos contra esa energía 
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almacenada. Las pérdidas de los GTO por conmutación son mucho mayores que las de los SCR 
normales. Los componentes amortiguadores de los GTO son críticos para su rendimiento. 

Debido a las diferencias en las características de tiristores del mismo tipo, las operaciones 
de los tiristores en serie y en paralelo requieren redes de voltaje y corriente compartidos, para 
protegerlos bajo condiciones de estado permanente y transitorio. Es necesario un medio de ais¬ 
lamiento entre el circuito de potencia y los circuitos de compuerta. Un aislamiento con transfor¬ 
mador de pulsos es sencilla, pero efectiva. Para las cargas inductivas, un tren de pulsos reduce la 
pérdida en el tiristor, y se usa en el caso normal para activar compuertas de tiristores, en lugar de 
un pulso continuo. 
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PREGUNTAS DE REPASO 

7.1 ¿Cómo es la característica v-i de los tiristores? 

7.2 ¿Qué es una condición de estado apagado de los tiristores? 

7.3 ¿Qué es una condición de estado encendido de los tiristores? 

7.4 ¿Qué es la corriente de retención de los tiristores? 

7.5 ¿Qué es una corriente de retención de los tiristores? 

7.6 ¿Cuál es el modelo de dos transistores para tiristores? 

7.7 ¿Cuáles son los métodos para activar los tiristores? 

7.8 ¿Qué es el tiempo de activación de los tiristores? 

7.9 ¿Cuál es el objeto de la protección contra la tasa di/dtl 

7.10 ¿Cuál es el método común de protección contra la tasa di/dtl 

7.11 ¿Cuál es el objetivo de la protección contra la tasa dv/dtl 

7.12 ¿Cuál es el método común de protección contra la tasa dv/dtl 

7.13 ¿Qué es el tiempo de apagado de los tiristores? 

7.14 ¿Cuáles son los tipos de tiristores? 

7.15 ¿Qué es un SCR? 

7.16 ¿Cuál es la diferencia entre un SCR y un TRIAC? 

7.17 ¿Cuál es la característica de apagado de los tiristores? 

7.18 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los GTO? 

7.19 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los SITH? 

7.20 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los RCT? 

7.21 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los LASCR? 

7.22 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los tiristores bidireccionales? 

7.23 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los MTO? 

7.24 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los ETO? 

7.25 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los CGCT? 

7.26 ¿Qué es una red amortiguadora? 

7.27 ¿Cuáles son las consideraciones en el diseño de redes amortiguadoras? 

7.28 ¿Cuál es la técnica común para compartir voltaje de tiristores conectados en serie? 

7.29 ¿Cuáles son las técnicas comunes para compartir corriente de tiristores conectados en paralelo? 

7.30 ¿Cuál es el efecto del tiempo de recuperación en sentido inverso, del voltaje transitorio compartido 
de tiristores conectados en paralelo? 

7.31 ¿Qué es un factor de decaimiento de los tiristores conectados en serie? 


PROBLEMAS 


7.1 Se puede suponer que la capacitancia de unión de un tiristor es independiente del voltaje en estado 
apagado. El valor límite de la corriente de carga para activar el tiristor es 12 mA. Si el valor crítico de 
la tasa dv/dt es 800 V/|xs, determine la capacitancia de la unión. 

7.2 La capacitancia de unión de un tiristor es C J2 = 20 pF, y se puede suponer que es independiente del 
voltaje en estado apagado. El valor límite de la corriente de carga, para activar el tiristor, es 15 mA. Si 
se conecta un capacitor de 0.01 (jlF a través del tiristor, determine el valor crítico de la tasa dv/dt. 

7.3 En la figura P-7.3 se ve un circuito con tiristor. La capacitancia de unión del tiristor es kC J2 = 15 pF, 
y se puede suponer que es independiente del voltaje en estado apagado. El valor límite de la corriente 
de carga, para activar el tiristor, es 5 mA, y el valor crítico de la tasa dv/dt es 200 V/|xs. Calcule el 
valor de la capacitancia C s tal, que el tiristor no pueda activarse debido a la tasa dv/dt. 
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FIGURA P7.3 



FIGURA P7.6 


7.4 El voltaje de entrada en la figura 7.33e, es V s = 200 V, con una resistencia de carga R = 10 |x, y una in- 
ductancia de carga L = 50 |xH. Si la relación de amortiguamiento es 0.7, y la corriente de descarga del 
capacitor es 5 A, determine a) los valores de R s y C 5 , y b) la tasa dv/dt máxima. 

7.5 Repita el problema 7.4 si el voltaje de entrada es de ca, v s = 170 sen 377 1 . 

7.6 Un tiristor conduce una corriente que se muestra en la figura P7-6. La frecuencia de conmutación es 
f s = 10 Hz. Determine la corriente promedio en estado encendido I T . 

7.7 Una serie de tiristores se conecta en serie, para resistir un voltaje de cd V s = 15 kV. Las diferencias 
máximas en corriente de fuga y de carga de recuperación de los tiristores son 10 mA y 150 |xC, respec¬ 
tivamente. Se aplica un factor de decaimiento de 20% para voltajes compartidos en estado permanen¬ 
te y transitorio de los tiristores. Si el voltaje máximo compartido en estado permanente es 1000 V, 
calcule a) la resistencia R de voltaje compartido en estado estable, para cada tiristor, y b) el voltaje 
transitorio en la capacitancia Q para cada tiristor. 

7.8 Se conectan dos tiristores en paralelo, para compartir una corriente total de carga I L = 600 A. La caí¬ 
da de voltaje en un tiristor encendido es = LO a 300 A, y la de los demás tiristores es Vn - 1.5 V 
a 300 A. Calcule los valores de las resistencias en serie que obliguen compartir la corriente con una 
diferencia de 10%. El voltaje total es v = 2.5 V. 
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CAPÍTULO 8 

Inversores de pulso resonante 


Los objetivos de aprendizaje para este capítulo son los siguientes: 

• Aprender la técnica de conmutación para inversores resonantes y sus tipos 

• Estudiar las características de operación y de frecuencia de los inversores resonantes 

• Comprender los parámetros de rendimiento de los inversores resonantes 

• Aprender las técnicas para conmutación en voltaje cero y en corriente cero 

• Aprender las técnicas para analizar y diseñar inversores resonantes 

8.1 INTRODUCCIÓN 

Los dispositivos de conmutación en convertidores controlados con modulación por ancho de 
pulso (PWM) se pueden activar para sintetizar la forma deseada del voltaje o la corriente de sa¬ 
lida. Sin embargo, los dispositivos se activan y desactivan cuando la corriente en la carga tiene un 
alto valor de la tasa di/dt. Los interruptores se someten a un alto esfuerzo dieléctrico, y la pérdi¬ 
da de potencia por conmutación de un dispositivo aumenta en forma lineal con la frecuencia de 
conmutación. La pérdida por activación y desactivación podría ser una parte importante de la 
pérdida total de potencia. También se produce interferencia electromagnética cuando hay una 
alta tasa di/dt o dv/dt en las formas de onda del convertidor. 

Se pueden eliminar o minimizar las desventajas del control PWM si los dispositivos de con¬ 
mutación se “encienden'’ y “apagan" cuando el voltaje a través de un dispositivo o su corriente, es 
cero [1 ]. El voltaje y la corriente son forzados a pasar por cero cuando se crea un circuito LC reso¬ 
nante, y por ello el dispositivo se llama convertidor de pulso resonante o convertidor resonante. Los 
convertidores resonantes se pueden clasificar, en forma amplia, en ocho tipos: 

Inversores resonantes serie 
Inversores resonantes paralelo 
Convertidor resonante en clase E 
Rectificador resonante en clase E 

Convertidores resonantes por conmutación a voltaje cero (ZVS, de zero-voltage switching) 
Convertidores resonantes por conmutación a corriente cero (ZCS, de zero-current switching) 
Convertidores resonantes ZVS de dos cuadrantes 
Inversores de enlace resonante de cd 
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8.2 INVERSORES RESONANTES SERIE 


Los inversores resonantes serie se basañ en la oscilación resonante de la corriente. Los compo¬ 
nentes resonantes y el dispositivo de conmutación se instalan en serie con la carga, para formar 
un circuito subamortiguado. La corriente por los dispositivos de conmutación baja a cero debido 
a las características naturales del circuito. Si el elemento de conmutación es un tiristor, se dice 
que es auto-conmutado. Esta clase de inversores produce una forma de onda aproximadamente 
sinusoidal a una alta frecuencia de salida, que va de 200 a 100 kHz, y se usa con frecuencia en 
aplicaciones con salida relativamente fija, como calentamiento por inducción, transmisores de 
sonar, alumbrado fluorescente o generadores ultrasónicos. Debido a la alta frecuencia de con¬ 
mutación, el tamaño de los componentes en resonancia es pequeño. 

Hay varias configuraciones de inversores resonantes serie, que dependen de las conexio¬ 
nes de los dispositivos de conmutación y la carga. Los inversores serie se pueden clasificar en dos 
categorías: 

1. Inversores resonantes serie con interruptores unidireccionales. 

2. Inversores resonantes serie con interruptores bidireccionales. 

8.2.1 Inversores resonantes serie con interruptores unidireccionales 

La figura 8.1a muestra el diagrama eléctrico de un inversor serie sencillo, que usa dos inte¬ 
rruptores unidireccionales de tiristor. Cuando se dispara el tiristor 7\, por la carga pasa un pulso 
resonante de corriente, y la corriente baja a cero cuando t = q m , y 7\ es auto-conmutado. El dis¬ 
paro del tiristor T 2 causa una corriente resonante en sentido inverso a través de la carga, y T 2 
también es auto-conmutado. La operación del circuito se puede dividir en tres modos, y los 
circuitos equivalentes se ven en la figura 8.1b. Las señales de activación de compuerta para 
los tiristores, la corriente en la carga y el voltaje del capacitor se ven en la figura 8.1c. 

El circuito resonante que forman L, C y la carga (se supone resistiva) en serie debe ser sub¬ 
amortiguado. Esto es, 



( 8 . 1 ) 


Modo 1 . Este modo comienza al disparar 7\ y pasa un pulso resonante de corriente por T x 
y la carga. La corriente instantánea de carga para este modo se describe con 



( 8 . 2 ) 


con las condiciones iniciales i\(t = 0) = 0, y u cl (í = 0) = — V c Ya que el circuito es subamortiguado, 
la solución de la ecuación (8.2) es 


¿i(r) = A\é 


-tR/2L 


sen c o r t 


(8.3) 


donde o) r es la frecuencia de resonancia, y 



(8.4) 
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^YYW 

L 


V 



Modo 3 

(b) Circuitos equivalentes 



FIGURA 8.1 

Inversor resonante serie básico. 


Se puede evaluar la constante A\ de la ecuación (8.3) a partir de la condición inicial: 


di\ 

dt 


f=0 


Vs + K 

o) r L 


— Ai 


Vs + V ■ 
o) r L 


- e a/ sen oj r t 


h (0 = 


(8.5) 
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siendo 


a 


R_ 
2 L 


( 8 . 6 ) 


el tiempo t m en el que la corriente i\(t) en la ecuación (8.5) se vuelve máxima se puede determinar 
a partir de la condición 


di x 

~dt 


= 0 


es decir, atfn eos o y r t m - ae atm sen u> r t m = 0 


y esto resulta en 


t m = — tan 




el voltaje en el capacitor se puede determinar con 


Vd(t) 



dt - v c 


(8.7) 


= — (K s + V c )e “'(a sen co r í + a) r eos a) r t)/o) r + V s (8.8) 

Este modo es válido para 0 < t < t\ m ( = 'tt/ a> r ) y termina cuando ¿i(t) se vuelve cero en f lm . Al 
final de este modo, 


i i(r = h m ) = 0 

y 

Vd(t = h m ) = V eX = (Vs + V c )e~ a ^ + V s (8.9) 

Modo 2. Durante este modo, los tiristores T x y T 2 están desactivados. Se redefine el origen 
del tiempo t = 0 como al principiar este modo, y entonces este modo es válido para 0 < t < 

*2(0 t), ^c2(0 — V cl ~~ ^2m) ~ ~ Vcl 

Modo 3. Este modo comienza cuando T 2 se activa y pasa una corriente resonante en senti¬ 
do inverso por la carga. Se redefinirá el origen del tiempo, / = 0, como al principio de este modo. 
La corriente en la carga se puede determinar con 

+ Ri 3 + ^Ji 3 dt + v c3 (t = 0) = 0 (8.10) 

con las condiciones iniciales i 3 (t = 0) = 0, y v c3 (t = 0) = — V c2 = — V c \• La solución de la ecua¬ 
ción (8.10) resulta 


hit) 


Vcl 

co r L 


e at sen a > r t 


( 8 . 11 ) 
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el voltaje en el capacitor se puede determinar con 

Vc3Í0 = ^ h(t) dt - V cl 

= -V cl e“ aí (a sen c o r t + o> r eos co r í)/a) r (8.12) 

Este modo es válido para 0 < t < t 3m = 7r/ü> r , y termina cuando i 3 (r) se vuelve cero. Al final de 
este modo, 


Í?>(t ^3 m) ® 


y en el estado permanente, 


vdt = t 3m ) = V c3 = V C = V cl e-~* 

(8.13) 

Con las ecuaciones (8.9) y (8.13) se obtienen 


V V 1 + e ~ Z v eZ + 1 Vs 

Vc V - e- z v V z - 1 e z - 1 

(8.14) 

1 + e z e z {\ 4- e z ) V s e z 

v, = V = V = 

e* — e í e z — 1 e c — \ 

(8.15) 

donde z = a7r/w r . Se suma V c de la ecuación (8.14) a V s , y se obtiene 


V s + v c = v cl 

(8.16) 


Esta ecuación (8.16) indica que bajo condiciones de estado permanente, los valores pico de la 
corriente positiva, en la ecuación (8.5), y de la corriente negativa, en la ecuación (8.11), que pa¬ 
san por la carga, son iguales. 

La corriente en la carga q debe ser cero, y T x debe desactivarse antes de disparar T 2 . De no 
ser así se produce una condición de cortocircuito a través de los tiristores y el suministro de cd. 
Por consiguiente, el tiempo desactivado disponible t 2m (= í 0 ff)> llamado zona muerta , debe ser 
mayor que el tiempo de encendido t q de los tiristores. 


77 


77 _ 

^ “ f apag > l q 


(SAI) 


donde 0 ) o es la frecuencia del voltaje de salida en radianes por segundo. La ecuación (8.17) indica 
que la frecuencia máxima posible de salida se limita a 


fo - /máx = ( 8 - 18 ) 

2{t q + tt/wJ 

El circuito inversor resonante en la figura 8.1a es muy sencillo. Sin embargo, comunica el con¬ 
cepto básico y describe las ecuaciones características, que se pueden aplicar a otros tipos de in¬ 
versores resonantes. La corriente de la fuente de cd es discontinua. Esta corriente tiene un pico 
alto y contendría armónicas. Una mejora del inversor básico de la figura 8.1a se puede conseguir 
si los inductores están acoplados estrechamente, como se ve en la figura 8.2. Cuando se dispara 
Ti y la corriente i\(t) comienza a subir, el voltaje a través de L x es positivo, y la polaridad es la 
que se indica. El voltaje inducido en L 2 se suma entonces al voltaje de C para polarizar a J 2 en 
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FIGURA 8.2 

Inversor resonante serie con inductores acoplados. 



FIGURA 8.3 

Inversor resonante serie de medio puente. 



FIGURA 8.4 

Inversor resonante serie de puente completo. 


sentido inverso; y se puede desactivar T 2 . El resultado es que el disparo de un tiristor desactiva 
al otro, aun antes de que la corriente en la carga llegue a cero. 

El inconveniente de la alta corriente pulsante del suministro de cd se puede superar en 
una configuración de medio puente, como se ve en la figura 8.3, donde L x = L 2 y Q = C 2 . La po¬ 
tencia se toma de la fuente de cd durante los dos medios ciclos del voltaje de salida. La mitad de 
la corriente de carga es suministrada por el capacitor C\ o C 2 , y la otra mitad es suministrada por la 
fuente de cd. 

En la figura 8.4 se muestra un inversor en puente completo, que permite tener mayor po¬ 
tencia de salida. Cuando se disparan 7\ y 7 2 , una corriente resonante positiva pasa a través de la 
carga, y cuando se disparan T 3 y T 4 , pasa una corriente negativa. La corriente del suministro es 
continua, pero pulsante. 

La frecuencia de resonancia y la zona muerta disponible dependen de la carga, y por esta 
razón los inversores resonantes son más adecuados para aplicaciones con carga fija. La carga del 
inversor (o el resistor R) también se podría conectar en paralelo con el capacitor. 
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Selección del dispositivo y requisitos de activación de compuerta. Los tiristores se pueden 
reemplazar con transistores bipolares de unión (BJT), transistores de efecto de campo de metal 
óxido semiconductor (MOSFET), transistores bipolares de compuerta aislada (IGBT) o tiristo¬ 
res de desactivación en compuerta (GTO). Sin embargo, la elección del dispositivo depende de 
los requisitos de potencia y frecuencia en la salida. En general, los tiristores tienen mayores es¬ 
pecificaciones de voltaje y corriente que los transistores, que sin embargo pueden funcionar con 
mayores frecuencias que los tiristores. 

Los tiristores sólo requieren una señal de impulso en la compuerta para activarlos, y son 
desactivados en forma natural al final del medio ciclo de oscilación cuando t = t Xm . Así, si el tiristor 
7] de la figura 8.1a es disparado cuando t = 0, el tiristor T 2 es disparado cuando t = T 0 /2(>t Xm ). 
Sin embargo, los transistores requieren un pulso continuo en la compuerta. El ancho del pulso, 
t pw , del primer transistor Q x , debe satisfacer la condición t Xm < t pw < TJ 2, para que la oscilación 
en resonancia pueda completar su medio ciclo, antes de que se active el siguiente transistor Q 2 
cuando t = TJ2{> t Xm ). 


Ejemplo 8.1 Análisis del inversor resonante básico 


El inversor resonante serie de la figura 8.2 tiene L x = L 2 = L = 50 |iH, C = 6 (IF y R = 2 fl. El voltaje de 
alimentación de cd es V s = 220 V, y la frecuencia del voltaje de salida es/ 0 = 7 kHz. El tiempo de desactiva¬ 
ción de los tiristores es t q = 10 jls. Determinar a) el tiempo de desactivación disponible (o de circuito), í apag ; 
b) la frecuencia máxima permisible,/ máx ; c) el voltaje pico a pico del capacitor V pp , y d) la corriente pico en 
la carga, I p . e) Trazar la gráfica de corriente instantánea en la carga i 0 (t), el voltaje en el capacitor v c (t) y la 
corriente de suministro i s (t). Calcular f) la corriente rms en la carga, / 0 ; g) la potencia de salida P 0 \ h) la co¬ 
rriente promedio de suministro / 5 , e i) las corrientes promedio, pico y rms en el tiristor. 

Solución 

V s = 220 V, C = 6 pF, L = 50 pH, R = 2 ÜJ 0 = 7 kHz, t q = 10 ps y = 2 tt X 7000 = 43,982 rad/s. De 
acuerdo con la ecuación (8.4), 


o> r 


f_L 

R 2 \ m _ 

o 

ÍO 

2 2 x io 12 y 

\LC 

1 

1 

1 ^ 

1 

\50 X 6 

4 x 50 2 ) 


54,160 rad/s 


La frecuencia de resonancia es f r = ü) r /2n = 8619.8 Hz, T r = l/f r = 116 ps. De acuerdo con la ecuación (8.6), 
a = 2/(2 X 50 X 10‘ 6 ) = 20,000. 

a. De acuerdo con la ecuación (8.17), 


TT 

íapag ~ 43,982 


TT 

54,160 


13.42 ps 


b. Según la ecuación (8.18), la frecuencia máxima posible es 

1 


f — _ 

2(10 X HT 6 + tt/54,160) 
c. De acuerdo con la ecuación (8.14), 

V. 220 


= 7352 Hz 


Vr = 


-OCTT/W 


- 1 e 


,20ir/54.16 


— 1 


= 100.4 V 


De la ecuación (8.16), V cl = 220 + 100.4 = 320.4 V. El voltaje pico a pico en el capacitor es V pp = 
100.4 + 320.4 = 420.8 V. 
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d. De acuerdo con la ecuación (8.7), la corriente pico en la carga, que es la misma que la corriente 
pico de alimentación, pasa en el momento 


1 _!<*>, 


t m = — tan — = 

ü) r 


1 


tan 1 - 22.47 |xs 

a 54,160 20 


y la ecuación (8.5) determina la corriente pico en la carga como sigue: 

320.4 




p 0.05416 x 50 


£- 0 . 02 x 22.47 sen ( 54 , 1.60 x 22.47 X 10 -6 ) = 70.82 A 


e. 


f. 


En la figura 8.5 se muestran las gráficas de /(f), v c (t) e i s (t). 

La corriente rms en la carga se determina con las ecuaciones (8.5) y (8.11), con un método numé¬ 
rico, y el resultado es 


lo 



= 44.1 A 


g. La potencia de salida es P 0 = 44.1 2 X 2 = 3889 W. 

h. La corriente promedio de suministro es I s = 3889/220 = 17.68 A. 

i. La corriente promedio en el tiristor es 

rT/2 

I A = fo ¿o(0 dt = 17.68 A 
Jo 


La corriente pico en el tiristor es v = 70.82 A, y la corriente raíz cuadrática media (rms) en el 
tiristor es I R = IJy/2 = 44.1/V2 = 31.18 A. 



FIGURA 8.5 

Formas de onda para el ejemplo 8.1. 
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Ejemplo 8.2 Análisis del inversor resonante de medio puente 

El inversor resonante de medio puente de la figura 8.3 se opera a una frecuencia de salida f 0 = 7 kHz. Si C\ 
= C 2 = C = 3 JLlF; si Li = L 2 = L = 50 |LlH ysi/? = 2ftyV s = 220 V, determinar a) la corriente pico de ali¬ 
mentación; b) la corriente promedio en el tiristor, I A , ye) la corriente rms en el tiristor, I R . 

Solución 

V s = 220 V, C = 3 |IF, L = 50 |HH, R = 2ílyf 0 = l kHz. La figura 8.6a muestra el circuito equivalente 
cuando el tiristor T\ conduce y T 2 está desactivado. Los capacitores Q y C 2 , al principio, se cargan a 
V C Á= V s + V c ) y a V c , respectivamente, con las polaridades indicadas y bajo condiciones de estado perma¬ 
nente. Como C\ = C 2 , la corriente en la carga se comparte por igual en Cj y en el suministro de cd, como se 
ve en la figura 8.6b. 

La figura 8.6c muestra el circuito equivalente cuando el tiristor T 2 conduce y 7\ está desactivado. Los 
capacitores C\ y C 2 se cargan inicialmente a K cl y a V s ~ V\ , respectivamente, y las polaridades son las in¬ 
dicadas. La corriente en la carga se comparte por igual entre C¡ y C 2 , como se ve en la figura 8.6d, que se 
puede simplificar a la figura 8.6e. 

Al considerar el lazo formado por C 2 , la fuente de cd, L y la carga, la corriente instantánea en la 
carga se puede describir (según la figura 8.6b) con 

+ Rio + ¿/'o dt + v c2(t = 0) - V s = 0 (8.19) 






FIGURA 8.6 

Circuito equivalente para el ejemplo 8.2. 
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con las condiciones iniciales i 0 (t = 0) = 0, y v c2 (t = 0) = — V c . Para una condición subamortiguada y C\ = 
C 2 = C, se aplica la ecuación (8.5) como sigue: 


*o(0 


V, + Vc 
o ) r L 


e at sen w r / 


donde la capacitancia efectiva es C e = + C 2 = 2C, y 


( 8 . 20 ) 


co r 


/ 1 

R 2 \ m _ 

/ 10 12 

2 2 x io 12 y 

\2LC 2 

1 

1 ^ 

1 

1 

V2 X 50 X 3 

4 X 50 2 / 


54,160 rad/s 


( 8 . 21 ) 


El voltaje a través del capacitor C 2 se puede expresar como 


v cl (0 = ^ J 0 «0 


= — (V s + K c )e ^(a sen + (o r eos a) r í)/(o r + 


( 8 . 22 ) 


a. Como la frecuencia de resonancia es la misma que la del ejemplo 8.1, los resultados del ejemplo 
8.1 son válidos, siempre que la capacitancia equivalente sea C e = C\ + C 2 = 6 JiF. De acuerdo con 
el ejemplo 8.1, V c = 100.4 V, t m = 22.47 (Is e I Q = 44.1 A. De acuerdo con la ecuación (8.20), la co¬ 
rriente pico en la carga es I p = 70.82 A. La corriente pico de alimentación, que es la mitad de la 
corriente pico en la carga, es I ps = 70.82/2 = 35.41 A. 

b. La corriente promedio por el tiristor es I A = 17.68 A. 

c. La corriente rms por el tiristor es I R = IJ\/2 = 31.18 A. 


Nota: Para la misma potencia de salida y la misma frecuencia de resonancia, las capacitan¬ 
cias de C\ y C 2 en la figura 8.3 deberían ser la mitad que las de las figuras 8.1 y 8.2. La corriente 
pico de alimentación baja a la mitad. El análisis de los inversores serie en puente completo es 
parecido al del inversor serie básico en la figura 8.1a. Esto es, i 3 (t) = i\(t) = (V^ + V c )l((ú r L)e~ at 
sen (oV), en condiciones de estado permanente. 

8.2.2 Inversores resonantes serie con interruptores bidireccionales 

Para los inversores resonantes con interruptores unidireccionales, los dispositivos de potencia 
deben activarse cada medio ciclo del voltaje de salida. Esto limita la frecuencia del inversor, y la 
cantidad de transferencia de energía de la fuente a la carga. Además, los dispositivos se someten 
a un alto voltaje pico en sentido inverso. 

El rendimiento de los inversores serie se puede mejorar en forma apreciable conectando 
un diodo en antiparalelo con el dispositivo, como se ve en la figura 8.7a. Cuando se dispara el 
dispositivo Q u pasa un pulso resonante de corriente, y Q 2 se auto-conmuta cuando t = t x . Sin em¬ 
bargo, la oscilación resonante continúa a través del diodo D\ hasta que la corriente baja de nue¬ 
vo a cero, al final de un ciclo. La forma de onda de la corriente en la carga y los intervalos de 
conducción de los dispositivos de potencia, se ven en la figura 8.7b. 
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FIGURA 8.7 

Inversor resonante serie con interruptores bidireccionales. 


Si el tiempo de conducción del diodo es mayor que el de desactivación del dispositivo, no 
hay necesidad de una zona muerta, y la frecuencia de salida f 0 es la misma que la frecuencia de 
resonancia f n 


fo = fr = ^ ( 8 . 23 ) 

donde f r es la frecuencia de resonancia del circuito serie, en hertz. El tiempo mínimo de conmuta¬ 
ción t sw del dispositivo consiste en el tiempo de retardo, tiempo de subida, tiempo de bajada y tiempo 
de almacenamiento; esto es, t sw = t d + t r + tf + t s . Así, la frecuencia máxima del inversor es 

fsiméx) = ¿j- ( 8 . 24 ) 

"sw 


y f 0 debe ser menor que/ j(máx) . 

Si el dispositivo de conmutación es un tiristor, y si t q es el tiempo de desactivación, enton¬ 
ces la frecuencia del inversor es 


f s ( máx) - irr ( 8 - 25 ) 

Llq 

El diodo D x se debe conectar lo más cerca posible al tiristor, y las terminales de conexión deben 
ser mínimas, para reducir toda inductancia parásita en el lazo formado por T x y D x . Debido a que 
el voltaje en sentido inverso durante el tiempo de recuperación del tiristor T x ya es bajo, de 1V 
en forma típica, toda inductancia en el paso por el diodo debe reducir el voltaje neto en sentido 
inverso entre las terminales de T x , y el tiristor T x puede no desactivarse. Para superar este pro¬ 
blema se usa, en el caso normal, un tiristor conductor en sentido inverso (RCT, de reverse conduc- 
ting thyristor). Un RCT se forma integrando un tiristor asimétrico con un diodo de recuperación 
rápida en una sola oblea de silicio, y los RCT son ideales para los inversores resonantes serie. 
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El diagrama de circuito para la versión de medio puente se ve en la figura 8.8a, y la forma 
de onda de la corriente de carga y los intervalos de conducción de los dispositivos de potencia se 
ven en la figura 8.8b. La configuración de puente completo se ve en la figura 8.9a. Los inversores 
se pueden operar en dos modos distintos: no superpuestos y superpuestos o traslapados. En un 
modo no superpuesto, el disparo de un dispositivo transistor se retarda hasta que ha terminado 
la última oscilación de corriente a través de un diodo, como en la figura 8.8b. En un modo super¬ 
puesto, se dispara un dispositivo mientras que el diodo de la otra parte todavía está conduciendo 
corriente, como se ve en la figura 8.9b. Aunque la operación traslapada aumenta la frecuencia de 
salida, aumenta la potencia producida. 

La frecuencia máxima de los inversores con tiristor está limitada debido a los requisitos de 
desactivación o de conmutación de los tiristores, de 12 a 20 ps en forma típica, mientras que los 
transistores sólo requieren un microsegundo o menos. El inversor transistorizado puede operar 
en la frecuencia de resonancia. En la figura 8.10 se ve un inversor transistorizado de medio puen¬ 
te, con una carga conectada a través del transformador. El transistor Q 2 se puede activar casi en 
forma instantánea después que se ha desactivado el transistor Q v 




(b) Formas de onda 


FIGURA 8.8 

Inversores serie de medio puente con interruptores bidireccionales. 




FIGURA 8.9 

Inversores serie de puente completo con interruptores bidireccionales. 
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FIGURA 8.10 

Inversor resonante transistorizado de medio puente. 



Ejemplo 8.3 Determinación de las corrientes y voltajes de un inversor resonante simple 

El inversor resonante de la figura 8.7a tiene C = 2 |lF, L = 20 (LlH, R = 0 y V s = 220 V. El tiempo de conmuta¬ 
ción del transistor es t sw = 12 |Lls. La frecuencia de salida es f 0 = 20 kHz. Determinar a) la corriente pico de 
alimentación I p ; b) la corriente promedio l A por el dispositivo; c) la corriente rms l R por el dispositivo; d) el 
voltaje pico a pico V pp en el capacitor; e) la frecuencia máxima permisible de salida, / máx , y f) la corriente 
promedio de alimentación I s . 

Solución 

Cuando el dispositivo Q x se activa, la corriente se describe con 


L iu + hJ iodt + Vc{t = 0) = v * 


con las condiciones iniciales i 0 (t = 0) = 0, V c (t = 0) = V c = 0. Al despejar la corriente se obtiene 



«o(0 = V s Jj-seno) r t 

(8.26) 

y el voltaje en el capacitor es 




3 

C/5 

O 

O 

1 

T—t 

Sr 

11 

(8.27) 

donde 




ü) r 

ü> r 

T r 


í/Vlc 

10 6 

V 20 X 2 

J_ = 1 

f r ~ 25,165 


158,114 rad/s 


= 39.74 jxs t x 


= 158,114 

fr 2tt 

T r _ 39.74 _ 
2 ” 2 


= 25,165 Hz 
19.87 |jls 


Cuando w r (t) = tt, 


v c (o> r t = tt) = V cl =2V S = 2 X 220 = 440 V 
v c (w r t = 0) = V c = 0 


a. 


b. 


I p = V S VC/L = 220V2/20 = 69.57 A. 

I A = fo Í l P sen 0 d0 = IpfA^fr) = 69.57 X 20,000/(tt X 25,165) = 17.6 A 
Jo 
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c. I R = IpVJJJl = 69.57\/20,000 x 19.87 X 10^/2 = 31.01 A. 

d. El voltaje pico a pico en el capacitor es V pp = V c \ — V c = 440 V. 

e. De acuerdo con la ecuación (8.24),/ máx = 10 6 /(2 X 12) = 41.67 kHz. 

f. Como no hay pérdida de potencia en el circuito, I s = 0. 


Ejemplo 8.4 Análisis del inversor resonante de medio puente con interruptores bidireccionales 

El inversor resonante de medio puente de la figura 8.8a funciona con una frecuencia f 0 = 3.5 kHz. Si C x = 
C 2 = C = 3 pF, y L { = L 2 = L = 50 pH, R = 2 íl y V s = 220 V, determinar a) la corriente pico de alimentación, 
l P \ b) la corriente promedio en el dispositivo, l A \ c) la corriente rms por el dispositivo, I R \ d) la corriente rms 
por la carga 7 0 , y e) la corriente promedio de suministro, I s . 

Solución 

V s = 220 V, C e = C\ + C 2 = 6 pF, L = 50 pH, R = 2 fl y f 0 = 3500 Hz. El análisis de este inversor es parecido 
al del inversor en la figura 8.3. En lugar de dos pulsos de corriente hay cuatro pulsos en un ciclo completo 
del voltaje de salida, con un pulso a través de cada uno de los dispositivos Q¡, D { , Q 2 y D 2 . Se puede aplicar 
la ecuación (8.20). Durante el medio ciclo positivo, la corriente pasa por Q¡, y durante el medio ciclo negativo, 
pasa por D¡. En un control sin traslape hay dos ciclos resonantes durante todo el período de la frecuencia de 
salida,/ 0 . De acuerdo con la ecuación (8.21), 


54,160 

o) r = 54,160 rad/s f r = —¿-= 8619.9 Hz 

2tt 

rp 1 1 1 A , ll6 CO 

r 8619.9 ^ 1 2 ^ 


Tn = 


1 


3500 


= 285.72 ps 


La corriente en la carga durante el período desactivado es 

t d = T 0 - T r = 285.72 - 116 = 169.72 ps 

Ya que t d es mayor que cero, el inversor operaría en el modo sin traslape. De acuerdo con la ecuación (8.14), 
V c = 100.4 y V cl = 220 + 100.4 = 320.4 V. 

a. De acuerdo con la ecuación (8.7), 


1 , 54,160 ^ ^ 

/ =- tan 1 -= 22.47 ps 

m 54,160 20,000 ^ 

y + y 

¿o(0 = — z—~ e at sen o> r í 

o ) r L 


y la corriente pico en la carga es I p = i 0 (t = t m ) = 70.82 A. 
b. Un dispositivo conduce durante el tiempo t x . La corriente promedio por el dispositivo se puede 
determinar con 
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c. La corriente rms por el dispositivo es 



22.05 A 


d. La corriente rms en la carga es I Q = 2 I R = 2 X 22.05 = 44.1 A. 

e. P 0 = 44.1 2 x 2 = 3889 W, y la corriente promedio en la carga es I s = 3889/220 = 17.68 A. 


Nota: Con interruptores bidireccionales, se reducen las especificaciones de corriente de los 
dispositivos. Para la misma potencia en la salida, la corriente promedio en el dispositivo es la mi¬ 
tad, y la corriente rms es 1/V2 de la de un inversor con interruptores unidireccionales. 


Ejemplo 8.5 Análisis del inversor resonante de puente completo con interruptores 
bidireccionales 

El inversor en puente completo de la figura 8.9a se opera con una frecuencia f 0 = 3.5 kHz. Si C = 6 |iF, L - 
50 pH, R = 2 Í1 y V s = 220 V, determinar a) la corriente pico de alimentación, I p \ g) la corriente promedio por 
el dispositivo, I A \ c) la corriente rms por el dispositivo, I R \ d) la corriente rms por la carga, / G , y e) la corriente 
promedio de alimentación / s . 

Solución 

V s = 220 V, C = 6 pF, L = 50 pH, R = 2 íl y f 0 = 3500 Hz. De acuerdo con la ecuación (8.21), cu r = 54,160 
rad/s J r = 54,160/(2tt) = 8619.9 Hz, a = 20,000, T r = 1/8619.9 = 116 ps, t x = 116/2 = 58 ps y T 0 = 1/3500 = 
285.72 ps. El período desactivado de la corriente en la carga es t d = T 0 — T r = 285.72 — 116 = 169.72 ps,y 
el inversor operaría en el modo sin traslape. 

Modo 1. Este modo comienza cuando se disparan Q x y Q 2 . Una corriente resonante fluye a través 
de Qi, Q 2 , la carga y el suministro. El circuito equivalente durante el modo 1 se ve en la figura 8.1 la, donde 
hay indicado un voltaje inicial en el capacitor. La corriente instantánea se describe con 

dio 1 f 

L — + Rio + £ J ¿o dt + v c (t = 0) = V s 




FIGURA 8.11 

Circuitos equivalentes de los modos para un inversor resonante de puente completo. 
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con las condiciones iniciales i 0 (t = 0) = 0, v cX (t = 0) = — V c , y la solución de la corriente es 

V + V 

i 0 (t) = —-—-—- e~ at sen c o r t 

d) r L 

v c (t) = —(V s + V c )e~ at (a sen co r / + o) r cosc o r t) + V s 
Los dispositivos Q x y Q 2 se desactivan cuando t x = 7r/cü r , que es cuando i x (t) llega a cero. 

V A = V c (t = h) = (V s + V c )e~** + 


(8.28) 

(8.29) 

(8.30) 


Modo 2. Este modo comienza cuando se disparan Q 3 y Q 4 . Pasa una corriente resonante inversa a 
través de Q 3 , Q 4 , la carga y la fuente. El circuito equivalente durante el modo 2 se ve en la figura 8.11b, don¬ 
de se indica un voltaje inicial en el capacitor. La corriente instantánea en la carga se describe por 


L + Ri 0 + — J ¿o dt + v c (t = 0) = ~V S 


con las condiciones iniciales i 2 (t = 0) = 0 y v c (t = 0) = V ch y la solución para la corriente es 


*o(0 = 


Vs + Vc 
o) r L 


e aí sen ü> r r 


v c (t) = (V 5 + V cl )e at (a sen d) r t + oa r eos o) r í)/o) r - V s 
Los dispositivos Q 3 y Q 4 se desactivan cuando t x = tt/ a> r , momento en que i 0 (t) se vuelve cero. 

Vc = -t >c(t = h) = (V S + v c ,)e~ a ^' + y s 
Al despejar v c y Vd de las ecuaciones (8.30) y (8.33), resulta 

e z 4- 1 


Vr = V cl = Vt 


5 e z - 1 


(8.31) 

(8.32) 

(8.33) 

(8.34) 


donde z = air/(x) r Para z = 20,000tt/54,160 = 1.1601, con la ecuación (8.34) se obtiene V c = V cl = 420.9 V. 
a. Según la ecuación (8.7), 


= 


1 , 54,160 

-tan 1 -= 22.47 íxs 

54,160 20,000 ^ 


De acuerdo con la ecuación (8.28), la corriente pico en la carga es l p = i 0 (t = t m ) - 141.64 A. 
b. Un dispositivo conduce durante un tiempo t x . La corriente promedio en él se puede calcular con 
la ecuación (8.28): 


L 


= fo f \ 

Jo 


i 0 (t) dt = 17.68 A 


c. La corriente rms por el dispositivo se determina con la ecuación (8.28): 


'■ = H 


io(t) dt 


1/2 


= 44.1 A 
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d. La corriente rms por la carga es I 0 = 2 I R = 2 X 44.1 = 88.2 A. 

e. P 0 = 88.2 2 X 2 = 15,556 W y la corriente promedio de alimentación es I s = 15,556/220 = 70.71 A. 


Nota: Comparadas con el caso de un inversor de medio puente con los mismos parámetros 
de circuito, la potencia de salida es cuádruple y las corrientes en el dispositivo son dobles. 

Puntos clave de la sección 8.2 

• Para los mismos parámetros de circuito, la potencia de salida de un inversor de medio 
puente es cuatro veces, y las corrientes por el dispositivo son dos veces que las de un inversor 
de medio puente. Para la misma potencia de salida, la corriente promedio por el dispositi¬ 
vo de un inversor con interruptores bidireccionales es la mitad en comparación con la de 
un inversor con interruptores unidireccionales. Por lo anterior, se usan en general los in¬ 
versores de medio puente y de puente completo con interruptores bidireccionales. 

• En el inversor básico de la figura 8.1a se describen las características de un inversor de medio 
puente, y en el ejemplo 8.5 se describen las de un inversor de puente completo. 


8.3 RESPUESTAS EN FRECUENCIA DE INVERSORES RESONANTES SERIE 

Se puede notar, en las formas de onda de las figuras 8.7b y 8.8b, que al variar la frecuencia de 
conmutación f s ( = f Q ) se puede variar el voltaje de salida. La respuesta en frecuencia de la ganan¬ 
cia de voltaje muestra las limitaciones de ganancia en función de las variaciones de frecuencia 
[2]. Hay tres conexiones posibles de la resistencia de carga R en relación con los componentes en 
resonancia: 1) en serie, 2) en paralelo y 3) combinación serie-paralelo. 

8.3.1 Respuesta en frecuencia para cargas en serie 

En las figuras 8.4,8.8 y 8.9a, la resistencia de carga R forma un circuito en serie con los compo¬ 
nentes en resonancia L y C. El circuito equivalente se ve en la figura 8.12a. El voltaje de alimen¬ 
tación es una onda cuadrada, cuya componente fundamental pico es V/(p ico ) = 4V s /tt, y su valor 
rms es V¡ = 4K s /V2tt. Si se aplica la regla de divisor de voltaje en el dominio de la frecuencia, 
la ganancia de voltaje es 

G(;'ü)) = — O®) = 1 + j mL /r - ji(u)CR) 

Sean (o 0 = 1/VLC la frecuencia de resonancia, y Q s = c o 0 L/R el factor de calidad. Al sustituir L, 
C y R en función de Q s y t*) 0 se obtiene 

G( \ = ^ r ) = _ 1 _ = _ 1 _ 

V¡ J 1 + jQ s { ü)/ü) 0 — íúq/íú) 1 + jQ s (u — 1 lu) 

donde u = o)/o) 0 . Se puede determinar la magnitud de G(/o>) con 

_1_ 

[1 + Q 2 s (u - 1 /u) 2 ] m 


|G(/a))| = 


(8.35) 
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C L 




Relación de frecuencias 
(b) Respuesta en frecuencia 

FIGURA 8.12 

Respuesta en frecuencia para carga en serie. 


En la figura 8.12b se ve la gráfica de la magnitud definida en la ecuación (8.35) para Q s = 1 a 5. 
Para que el voltaje de salida sea continuo, la frecuencia de conmutación debe ser mayor que la 
frecuencia de resonancia/ 0 . Si el inversor opera cerca de la resonancia y se presenta un cortocircui¬ 
to en la carga, la corriente sube hasta un valor alto, en especial cuando la corriente en la carga es 
alta. Sin embargo, se puede controlar la corriente de salida elevando la frecuencia de conmuta¬ 
ción. La corriente que pasa por el dispositivo de conmutación se reduce a medida que disminu¬ 
ye la corriente por la carga, y con ello se tienen menores pérdidas por conducción en estado 
activo, y una alta eficiencia cuando la carga es parcial. El inversor serie es más adecuado para 
aplicaciones en alto voltaje y bajas corrientes. La salida máxima se presenta en la resonancia, y la 
ganancia máxima para u — 1 es |G(/ü))| máx = 1. 

Bajo condiciones sin carga, R = oo y Q s = 0. Así, la curva sólo sería una línea horizontal. 
Esto es, Q = 1, la curva característica tiene mala “selectividad”, y el voltaje de salida cambia en 
forma importante de las condiciones sin carga hasta las de plena carga, dando por lo mismo una 
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mala regulación. El inversor resonante se usa, en el caso normal, en aplicaciones donde sólo se 
requiera un voltaje fijo de salida. Sin embargo, se puede obtener algo de regulación sin carga 
mediante el control de la relación de tiempos a frecuencias menores que la de resonancia (por 
ejemplo en la figura 8.8b). Esta clase de control tiene dos desventajas: 1) limita cuánto se puede 
variar la frecuencia de operación, por arriba y abajo de la frecuencia de resonancia, y 2) debido 
a que el factor Q es bajo, requiere un cambio grande de frecuencia para obtener un amplio inter¬ 
valo de control de voltaje de salida. 


Ejemplo 8.6 Determinación de los valores de L y C para un inversor resonante con carga 
en serie, para obtener determinada potencia de salida 

Un inversor resonante serie, con carga en serie, entrega a la carga una potencia = 1 kW en la resonancia. 
La resistencia de la carga es R = 10 íl. La frecuencia de resonancia es/ 0 = 20 kHz. Determinar a) el volta¬ 
je cd de entrada V s \ b) el factor de calidad Q s , si se requiere reducir la potencia a 250 W mediante control de 
frecuencia, de tal modo que u = 0.8. c) El inductor L, y d) el capacitor C. 

Solución 

b. Ya que en la resonancia u = 1 y |C7(/ü))| máx = 1, el voltaje pico fundamental en la carga es V p = 
E í(pk) = 4V s hr. 


K 4 2 V¡ 
2 R 2Rtt 2 


o 


1000 


4 2 V 2 

2i t 2 X 10 


cuyo resultado es V, = 110 V. 

b. Para reducir la potencia en la carga en un factor de (1000/250) = 4, debe reducirse en 2 la ganancia 
de voltaje, en u = 0.8. Esto es, de acuerdo con la ecuación (8.35), se obtiene 1 + Q](u - 1/u) 2 = 
2 2 , de donde Q s = 3.85. 

c. Q s se define por 


es decir, 


Q s = 


(OqE 

R 


3.85 


277 x 20 kHz x L 
10 


de donde resulta L = 306.37 pH. 

d. /o = 1/2tt VTC, es decir, 20 kHz = 1/[2tt V(306.37 pH x C)], y el resultado es C = 0.2067 pF. 


8.3.2 Respuesta en frecuencia para cargas en paralelo 

Si la carga está conectada en paralelo con el capacitor C en forma directa (o a través de un trans¬ 
formador) como se ve en la figura 8.7, el circuito equivalente se ve en la figura 8.13a. Si se aplica 
la regla de divisor de voltaje en el dominio de la frecuencia, la ganancia de voltaje es 


G(/<jl>) = -yQ'ü)) = - z - 

Vi KJ ' 1 - ü> 2 LC + juL/R 
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(a) Carga en paralelo 



FIGURA 8.13 

Respuesta en frecuencia para carga en paralelo. 


Sean co 0 = 1/VLC la frecuencia de resonancia y Q = 1/Q S = R/íú 0 L el factor de calidad. Al sus¬ 
tituir L, C y R en función de Q y co 0 , se obtiene 


G(joi) = ^ (;<o) = 


_l_ 

[1 - (w/co 0 ) 2 ] + /(to/ü> 0 )/<2 


1 

(1 - u 2 ) + ju/Q 


donde u = (d/od 0 . La magnitud de G(/co) se puede determinar con 


|G(/ü>)| = 


_i_ 

[(1 - u 2 ) 2 + (u/Q) 2 ] 112 


(8.36) 


La figura 8.13b muestra la gráfica de la magnitud de la ganancia de voltaje, según la ecuación 
(8.36), para Q = 1 a 5. La ganancia máxima se presenta cerca de la resonancia, para Q > 2, y su 
valor, para Q = 1, es 


|G(;w)| máx = Q 


(8.37) 
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Cuando no hay carga, R = oo y Q = oo. Entonces, el voltaje de salida en la resonancia es una fun¬ 
ción de la carga, y puede ser muy alto sin carga, si no se aumenta la frecuencia de operación. Sin 
embargo, en el caso normal el voltaje de salida se controla cuando no hay carga haciendo variar 
la frecuencia sobre la de resonancia. La corriente conducida por los dispositivos de conmutación 
es independiente de la carga, pero aumenta con el voltaje de entrada de cd. Así, la pérdida por 
conducción permanece relativamente constante y el resultado es baja eficiencia cuando las cargas 
son ligeras. 

Si se pone en corto el capacitor C debido a una falla en la carga, el inductor L limita la 
corriente. Esta clase de inversores es de por sí a prueba de cortocircuito, y es preferible en 
aplicaciones con rígidos requisitos de cortocircuito. Este inversor se usa principalmente en apli¬ 
caciones de bajo voltaje y grandes corrientes, donde el intervalo de voltajes de entrada es relativa¬ 
mente estrecho, de hasta ±15% en forma típica. 


Ejemplo 8.7 Determinación de los valores de L y C para que un inversor resonante con carga 
en paralelo produzca determinada potencia de salida 

Un inversor resonante serie con carga en paralelo entrega una potencia P L = \ kW a la carga, en un voltaje 
sinusoidal pico de V p = 330 V, y en resonancia. La resistencia de la carga es R = 10 íl. La frecuencia de re¬ 
sonancia es/o = 20 kHz. Determinar a) el voltaje de entrada V s \ b) la relación de frecuencias u si se requie¬ 
re reducir la potencia en la carga a 250 W mediante control de frecuencia; c) la inductancia L, y d) la 
capacitancia C. 

Solución 

a. El pico de la componente fundamental de una onda cuadrada de voltaje es V p = 4V s /tt. 


Pl 



4 2 V) 

—~i es decir, 

217 2 R 


1000 = 


4 2 V* 

2tt 2 X 10 


de donde V s = 110 V. K ;(pico) = 4V/¡ir = 4 X 110/ir = 140.06 V. 

b. De acuerdo con la ecuación (8.37), el factor de calidad es Q = V p /V^ pico ) = 330/140.06 = 2.356. 
Para reducir la potencia en la carga en un factor de (1000/250) = 4, se debe reducir la ganancia de 
voltaje en un factor de 2. Esto es, de acuerdo con la ecuación (8.36), 

(1 - m 2 ) 2 + (w/2.356) 2 = 2 2 


cuyo resultado es u — 1.693. 

c. Q se define por 


e = 


R 

to 0 L 


es decir, 


2.356 = 


R 

2tt X 20 kHz L 


y el resultado es L = 33.78 pH. 

d. /o = l/2irvTC , es decir, 20 kHz = 1/2 ttV(33.78 \í.H X C), de donde C = 1.875 gF. 


8.3.3 Respuesta en frecuencia para cargas en serie-paralelo 

En la figura 8.10, el capacitor Q = C 2 = C s forma un circuito en serie, y el capacitor C está en pa¬ 
ralelo con la carga. Las características de este circuito son un compromiso entre las de una carga 
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C s L 



(a) Carga en serie-paralelo 



FIGURA 8.14 

Respuesta en frecuencia para carga en serie-paralelo. 


en serie y una carga en paralelo. El circuito equivalente se muestra en la figura 8.14a. Al aplicar 
la regla de divisor de voltaje en el dominio de la frecuencia, la ganancia de voltaje es 


G(joi) = ^~r(./ w ) 


_l_ 

1 + C,JC S - o> 2 LC p + jíüL/R - j/(<j)C s R) 


Sean o) 0 = 1 /\/~LC 5 la frecuencia de resonancia, y Q s = c ú 0 L/R el factor de calidad. Al sustituir 
L, C y R en función de Q s y (o 0 , se obtiene 


G(/ü>) = ^ (/<*>) 


_ 1 _ 

1 + Cp!C s — (m 2 LC p + jQ s (o)/ u>o — wq/ü)) 


_ 1 _ 

1 + (Cp/C s )( 1 - u 2 ) + jQ s (u - í/u) 
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donde u = w/od 0 . La magnitud de G(jo>) se puede determinar con 


|G(;'ü))| = 


_1_ 

{[1 + (cyc,)( 1 - u 2 )} 2 + Q]{u - 1 lu) 2 } 112 


(8.38) 


La figura 8.14b muestra la gráfica de la magnitud de la ganancia de voltaje de acuerdo con la 
ecuación (8.38), para Q s = 1 a 5 y C p /C s = 1. En este inversor se combinan las mejores caracte¬ 
rísticas de la carga en serie y la carga en paralelo, y al mismo tiempo se eliminan las debilidades 
como falta de regulación de la carga en serie, y la corriente independiente en la carga, para la 
carga en paralelo. 

A medida que C p se hace cada vez más pequeña, el inversor muestra las características de 
la carga en serie. Con un valor razonable de C p , el inversor muestra algunas de las características 
de la carga en paralelo, y puede funcionar sin carga. A medida que C p se hace más pequeña, 
aumenta la frecuencia máxima necesaria para obtener un voltaje especificado de salida. La elec¬ 
ción de C p = C s es en general un buen compromiso entre la eficiencia a carga parcial, y la regu¬ 
lación sin carga, con una frecuencia superior razonable. Para hacer que baje la corriente al bajar 
la carga para mantener una alta eficiencia con carga parcial, se selecciona Q a plena carga entre 
4 y 5. Un inversor con carga en serie-paralelo puede funcionar dentro de un intervalo mayor de 
voltajes de entrada y de cargas, desde en vacío hasta la plena carga, manteniendo una eficiencia 
excelente. 


Puntos clave de la sección 8.3 

• La ganancia de un inversor resonante se vuelve máxima cuando u = 1. Los inversores reso¬ 
nantes se usan, en el caso normal, en aplicaciones donde se requiere un voltaje de salida fijo. 

• El inversor con carga en serie es más adecuado para aplicaciones con alto voltaje y baja co¬ 
rriente. El inversor con carga en paralelo se usa más en aplicaciones con bajo voltaje y alta 
corriente. El inversor con carga en serie-paralelo puede funcionar dentro de intervalos más 
amplios de voltaje de entrada, y las cargas pueden variar desde el vacío hasta la plena carga. 


8.4 INVERSORES RESONANTES PARALELO 

Un inversor resonante paralelo es el dual de un inversor resonante serie. Se abastece con una 
fuente de corriente para que el circuito ofrezca una alta impedancia a la corriente de conmuta¬ 
ción. En la figura 8.15 se muestra un circuito resonante paralelo. Como la corriente se controla 
en forma continua, este inversor produce una mejor protección contra cortocircuito bajo condi¬ 
ciones de falla. Al sumar las corrientes por R, L y C se obtiene 


_ dv 

c — + 

dt 


v 1 f J 
R + Lj Vdt ~ 


con la condición inicial v(t = 0) = 0 e i L (t = 0) = 0. Esta ecuación es parecida a la ecuación (8.2), 
cuando i se reemplaza por v, R por l/R, C por L y V s por I s . Si se aplica la ecuación (8.5), el vol¬ 
taje v se expresa por 

Js_ 

a) r C 


v = 


e at sen a > r t 


(8.39) 
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FIGURA 8.15 

Circuito resonante paralelo. 


donde a = 1/2 RC. La frecuencia de resonancia amortiguada es 

= (A _?_Y /2 

Wr \LC 4 R 2 C 2 ) 


(8.40) 


Al usar la ecuación (8.7), el voltaje v en la ecuación (8.39) es máximo en t m , que es 


tm 


— tan 1 

ü) r 


a 


(8.41) 


lo cual se puede aproximar a tt/üv La impedancia de entrada es 


Z(jio) = y (jco) = R 

*i 


1 


1 + jR/u>L + jtoCR 


donde /, es la corriente ca rms de entrada, I¡ = 41/ V2tt. El factor de calidad Q p es 


Q P = c o 0 CR = ^-= = 28 (8.42) 

donde 8 es el factor de amortiguamiento, 8 = a/co 0 = (/?/2) VC/L. Se sustituyen L, C y R en tér¬ 
minos de Q p y o) 0 , para obtener 


z (y’ w ) (y w ) i + (o)/cd 0 - wq/cü) 


_i_ 

i + iQ P ( u - i/«) 


donde u = ü)/o) 0 . La magnitud de Z(/co) se puede determinar con 


\Z(jo>)\ = 


_1_ 

[1 + Q 2 p (u - 1 lu) 2 ] m 


(8.43) 


que es idéntica a la ganancia de voltaje |G(/w)| de la ecuación (8.35). La gráfica de la magnitud 
de la ganancia se ve en la figura 8.12. En la figura 8.16a se ve un inversor resonante paralelo. El 
inductor L e funciona como fuente de corriente, y el capacitor C es el elemento en resonancia. L m es 
la inductancia mutua del transformador, y funciona como inductor en resonancia. Una corriente 
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(c) Señales de compuerta 


FIGURA 8.16 

Inversor resonante paralelo. 

constante se conmuta en forma alternativa al circuito resonante mediante los transistores Q { y 
Q 2 . Las señales de la compuerta se ven en la figura 8.16c. Si se refiere la resistencia de carga R L al 
lado del primario, y si se desprecian las inductancias de fuga del transformador, el circuito equi¬ 
valente queda como el de la figura 8.16b. En la figura 8.17 se muestra un inversor resonante 
práctico que alimenta a una lámpara fluorescente. 
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FIGURA 8.17 

Inversor resonante práctico. (Cortesía de Magnetek, Inc.). 


Ejemplo 8.8 Determinación de los valores de L y C para que un inversor resonante paralelo 
produzca determinada potencia de salida 

El inversor resonante paralelo de la figura 8.16a entrega, en resonancia, una potencia P L - 1 kW a una 
carga, con un voltaje sinusoidal pico V p = 170 V. La resistencia de la carga es R = 10 fí. La frecuencia de re¬ 
sonancia es /o = 20 kHz. Determinar a) la corriente cd de entrada, I s \ b) el factor de calidad Q p , si se requie¬ 
re reducir a 250 W la potencia de la carga mediante control de frecuencia, de tal modo que u = 1.25; c) la 
inductancia L, y d) la capacitancia C. 

Solución 

a. Ya que en la resonancia u = 1 y |Z(/a))| máx = 1, la corriente fundamental pico en la carga es 


2 P R 4 2 I]R 

'l = es decir, 

2 2tt 2 


2 / 2 ' 

1000 = — 
2-ir 


de donde I s — 11.1 A. 

b. Para reducir la potencia en la carga en un factor de (1000/250) = 4, se debe reducir la impe- 
dancia en 2, a u - 1.25. Esto es, de acuerdo con la ecuación (8.43), 1 + Q 2 p {u - 1/u) 2 = 2 2 , de 
donde Q p = 3.85. 

c. Q p se define por Q p = a) 0 C/?, es decir, 3.85 = 2 tt X 20 kHz X C X 10, por lo que C = 3.06 pF. 

d. f 0 = 1/2ttVLC, es decir, 20 kHz = 1/[2 tt\/( 3.06 pF X L)], de donde L = 20.67 pH. 


Punto clave de la sección 8.4 

• Un inversor resonante paralelo es el dual de un inversor resonante serie. Una corriente 
constante es conmutada en forma alternada al circuito resonante, y la corriente en la carga 
se vuelve casi independiente de las variaciones de impedancia de la carga. 


8.5 CONTROL DE VOLTAJE EN INVERSORES RESONANTES 

Los inversores casi-resonantes (QRI, de quasi-resonant inverter) [3] se usan para controlar vol¬ 
taje de salida, en el caso normal. Se pueden considerar como híbridos de convertidores resonan¬ 
tes y PWM. El principio es sustituir el interruptor de potencia en los convertidores PWM con el 
interruptor resonante. Las formas de onda de corriente o voltaje de conmutación son forzadas a 
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(b) Voltaje de salida 


FIGURA 8.18 

Control de voltaje casi cuadrado para inversor resonante serie. 


oscilar en forma casi sinusoidal. Una gran familia de circuitos convertidores convencionales se 
puede transformar en sus convertidores resonantes contrapartes [4]. 

Se puede aplicar una topología de puente, como la de la figura 8.18a, para lograr el control 
del voltaje de salida. La frecuencia de conmutación f s se mantiene constante e igual a la frecuen¬ 
cia de resonancia f Q . Al conmutar dos dispositivos en forma simultánea, se puede obtener una 
onda casi cuadrada , como la de la figura 8.18b. El voltaje rms fundamental de entrada es 

4V 

Vi = eos a (8.44) 


donde a es el ángulo de control. Variando a de 0 a tt/ 2, con la frecuencia constante, se puede con¬ 
trolar al voltaje V¿ de 4V s /(itV2) hasta 0. 

Con la topología puente que se ve en la figura 8.19a se puede controlar el voltaje de salida. 
Se mantiene constante la frecuencia de conmutación f s en la frecuencia de resonancia f Q . Al con¬ 
mutar dos dispositivos en forma simultánea, se puede obtener una onda casi cuadrada , como la 
de la figura 8.19b. La corriente rms fundamental de entrada es 


/,= 


4 /, 

V2tt 


eos a 


(8.45) 
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(b) Corriente de salida 



379 


FIGURA 8.19 

Control de corriente casi cuadrada para inversor resonante paralelo. 
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al variar a de 0 a tt/ 2 con la frecuencia constante, se puede controlar la corriente desde 
4/ s /( V^tt) hasta 0. 

Este concepto se puede extender a aplicaciones en cd de alto voltaje (HVDC) en las que 
el voltaje de ca se convierte en voltaje de cd, y después se vuelve a convertir a ca. En el caso 
normal se hace la transmisión a corriente cd constante, / cd . En la figura 8.19 se ve una versión 
monofásica. La etapa de salida podría ser un inversor de fuente de corriente, o un rectificador 
controlado por tiristor. 


8.6 INVERSOR RESONANTE CLASE E 

Un inversor resonante clase E sólo usa un transistor y tiene bajas pérdidas por conmutación, 
produciendo una alta eficiencia, mayor que 95%. El circuito se muestra en la figura 8.20a. En el 
caso normal se usa en aplicaciones con baja potencia, donde se requieren menos de 100 W, en es¬ 
pecial en balastras electrónicas de alta frecuencia para lámparas. El dispositivo de conmutación 
debe resistir un alto voltaje. Este inversor se usa normalmente para tener un voltaje fijo de salida. 
Sin embargo, este voltaje puede diferir, variando la frecuencia de conmutación. El funcionamien¬ 
to del circuito se puede dividir en dos modos: el modo 1 y el modo 2. 

Modo 1. Durante este modo se activa el transistor Q x . El circuito equivalente se ve en la 
figura 8.20b. La corriente en el interruptor, i’ r , consiste en la corriente de la fuente i s y la corrien¬ 
te en la carga i 0 . Para obtener una corriente de salida casi sinusoidal, se escogen los valores de L 
y C para obtener un alto factor de calidad, Q > 0.7 y baja razón de amortiguamiento, en el caso 
normal 8 < 0.072. El interruptor se abre, desactiva, en voltaje cero. Al abrir, su corriente se des¬ 
vía de inmediato a través del capacitor C e . 

Modo 2. Durante este modo, el transistor Q { se, apaga, desactiva. El circuito equivalente 
se ve en la figura 8.20b. La corriente en el capacitor, i c , es la suma de i s e i 0 . El voltaje de conmu¬ 
tación aumenta de cero a un valor máximo y regresa a cero. Cuando el voltaje de conmutación 
baja a cero, i c = C e dv-j/dt es negativa, normalmente. Así, el voltaje de conmutación tiende a ser 
negativo. Para limitar este voltaje negativo se conecta un diodo en antiparalelo, que se indica en 
la figura 8.20a con líneas interrumpidas. Si el interruptor es un MOSFET, su voltaje negativo 
queda limitado a la caída a través de su diodo incorporado. 

Modo 3. El modo 3 sólo existe si el voltaje de conmutación baja a cero con una pendien¬ 
te negativa finita. El circuito equivalente es parecido al del modo 1, excepto por las condiciones 
iniciales. La corriente en la carga baja a cero al final del modo 3. Sin embargo, los parámetros de 
circuito son tales que el voltaje de conmutación llega a cero con pendiente cero, y no hay necesi¬ 
dad de diodo, y este modo no existiría. Esto es, v T = 0 y dvj/dt = 0. Los parámetros óptimos que 
suelen satisfacer esas condiciones y producir la eficiencia máxima son [5,6]: 


L e 

C e 


0.4001 R/a> s 

2.165 

Ríú s 


0.3533 R 
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8.6 Inversor resonante clase E 





(b) Circuitos equivalentes 



(c) Formas de onda 


FIGURA 8.20 

Inversor resonante clase E. 
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donde a) 5 es la frecuencia de conmutación. El ciclo de trabajo es k = t enc /T s = 30.4%. En la figura 
8.20c se muestran las formas de onda de la corriente de salida, corriente en el interruptor y del 
voltaje de conmutación. 


Ejemplo 8.9 Determinación de los valores óptimos de las C y las L para un inversor clase E 

El inversor resonante clase E de la figura 8.20 funciona en resonancia, y tiene V s = 12 V y R = 10 fl. La fre¬ 
cuencia de conmutación es f s = 25 kHz. a) Determinar los valores óptimos de L, C, C e y L e . b) Usar PSpice 
para graficar el voltaje de salida v 0 y el voltaje de conmutación lepara k = 0.304. Suponer que Q = 7. 

Solución 

V s = 12 V, R = 10 n y ü> 5 = 2tt f s = 2tt X 25 kHz = 157.1 krad/s. 


a. 


L e 

C e 

L 


0.40017? 

0) 5 

2.165 


= 0.4001 X 


10 


157.1 krad/s 


= 25.47 pH 


Rb) s 

QR 

ü) v 


2.165 

10 x 157.1 krad/s 
7 x 10 


= 1.38 |xF 


157.1 krad/s 


= 445.63 pH 


c o s L - 1/(*) S C = 0.3533/?, es decir, 7 X 10 - l/o> 5 C = 0.3533 X 10, de donde C = 0.0958 pF. El factor 
de amortiguamiento es 


5 = ( RI2)VC/L = (10/2) \/0.0958/445.63 = 0.0733 


que es muy pequeña, y la corriente de salida debería ser esencialmente sinusoidal. La frecuencia 
de resonancia es 


fo = 


1 

2itVZC 


_ 1 _ 

2ttV(445.63 |xH X 0.0958 jjlF) 


24.36 kHz 


b. T s = 1 íf s = 1/25 kHz = 40 ps, y t enc = kT s = 0.304 X 40 = 12.24 ps. En la figura 8.21a se muestra 
el circuito para simulación con PSpice, y el voltaje de control en la figura 8.21b. La lista del archi¬ 
vo del circuito es la siguiente: 


Ejemplo 8, 

.9 

Inversor resonante clase E 

VS 

1 

0 

DC 12V 


VY 

1 

2 

DC 0V 

, Fuente de voltaje para medir la corriente 
de entrada 

VG 

8 

0 

PULSE (0V 20V 0 1NS 1NS 12.24US 40US) 

RB 

8 

7 

250 

; Resistencia de activación de la base del 
transistor 

R 

6 

0 

10 


LE 

2 

3 

25.47UH 


CE 

3 

0 

1.38UF 


C 

3 

4 

0.0958UF 


L 

5 

6 

445.63UH 


VX 

4 

5 

DC 0V ; 

Fuente de voltaje para medir la corriente de 
carga de L2 

Q1 

3 

7 

0 MODQ1 

; Interruptor BJT 
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.MODEL M0DQ1 NPN (IS=6.734F BF=416.4 ISE=6.734F BR=.7371 
+ CJE=3.638P MJC=.3085 VJC=.75 CJE=4.493P MJE=.2593 VJE=.75 
+ TR=239.5N TF=301.2P) ; Transistor model parameters 

.TRAN 2US 300US 180US 1US UIC ; Transient analysis 

.PROBE ; Graphics postprocessor 

.OPTIONS ABSTOL = 1.00N RELTOL =0.01 VNTOL =0.1 ITL5=20000 ; convergence 
.END 



(b) Voltaje en la compuerta 


FIGURA 8.21 

Inversor resonante clase E para simulación con PSpice. 


En la figura 8.22 se presentan las gráficas hechas con PSpice, donde V(3) = voltaje de con¬ 
mutación, y V(6) = voltaje de salida. Al usar el cursor de PSpice en la figura 8.22 se obtiene 
V 0 (w) = 29.18 V, V T(pico) = 31.481 V y la frecuencia de salida es f 0 = 1/(2 X 19.656p) = 25.44 kHz 
(se esperaban 24.36 kHz). 

Punto clave de la sección 8.6 

• Un inversor clase E que sólo requiere un dispositivo de conmutación es adecuado para 
aplicaciones en baja potencia donde se requiera menos de 100 W. En el caso normal se usa 
para suministrar un voltaje fijo de salida. 


8.7 RECTIFICADOR RESONANTE CLASE E 

Ya que en general los convertidores cd-cd consisten en un inversor cd-ca y un rectificador cd-ca, un 
diodo rectificador de alta frecuencia tiene desventajas como pérdidas por conducción y conmuta¬ 
ción, oscilaciones parásitas y alto contenido de armónicas de la corriente de entrada. Un rectificador 
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Ejemplo 8.9 Inversor resonante clase E 


Temperatura: 27.0 




V (3) 


Tiempo 


C x = 226.209 ¡a, 
Q> = 245.864 /i,, 
dif = -19.656 fj,. 


-14.969 

14.481 

-29.449 


FIGURA 8.22 

Gráficas para el ejemplo 8.9, obtenidas con PSpice. 

resonante clase E [7], como el que se ve en la figura 8.23a, supera estas limitaciones. Emplea el 
principio de conmutación del diodo a voltaje cero. Esto es, el diodo se desactiva, apaga, cuando 
el voltaje es cero. La capacitancia de la unión del diodo se incluye en la capacitancia C de reso¬ 
nancia, por lo que no afecta en forma adversa la operación del circuito. Esta operación se puede 
dividir en dos modos: modo 1 y modo 2. Supongamos que Cf es lo suficientemente grande como 
para que el voltaje de salida en cd, V 0 , sea constante. Sea el voltaje de entrada v s = V m sen o>r. 

Modo 1. Durante este modo, el diodo está desactivado. El circuito equivalente se ve en la 
figura 8.23b. Los valores de L y C son tales que odL = 1/coC a la frecuencia de operación/. El vol¬ 
taje que aparece a través de L y C es v^ LC) = V s sen ooí - V 0 . 

Modo 2. Durante este modo, el diodo está activado. El circuito equivalente se ve en la figu¬ 
ra 8.23b. El voltaje a través de L es v L = V s sen c ot — V 0 . Cuando la corriente i D en el diodo, que 
es la misma que la corriente del inductor i L , llega a cero, el diodo se desactiva. En ese momento 
i D = 1 l = 0 y v D = v c = 0. Esto es, i c = C dv/dt = 0, por lo que dv c /dt = 0. En consecuencia, el 
voltaje del diodo es cero cuando se desactiva, y con ello se reducen las pérdidas por conmuta¬ 
ción. La corriente en el inductor se puede expresar, en forma aproximada, como sigue: 

i L = I m sen(ü>f - <)>) - lo (8.46) 

en la que I m = VJR e I Q = V Q IR. Cuando el diodo está activado, el desplazamiento de fase <|> es 
90°. Cuando el diodo está desactivado, es 0 o , siempre que c oL = l/o)C. Así, 4> tiene un valor entre 0 o 
y 90°, que depende de la resistencia R de la carga. La corriente pico a pico es 2 VJR. La corriente 
de entrada tiene un componente I a de cd y un retardo de fase <\>, como se ve en la figura 8.23c. 
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(c) Formas de onda 


FIGURA 8.23 

Rectificador resonante clase E. 
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Para mejorar el factor de potencia en la entrada, en el caso normal se conecta un capacitor en la 
entrada, como se indica en la figura 8.23a con líneas interrumpidas. 


Ejemplo 8.10 Determinación de los valores de las L y las C para un rectificador clase E 

El rectificador clase E de la figura 8.23 proporciona a la carga una potencia P L = 400 mW a V 0 = 4 V. El 
voltaje pico de alimentación es V m — 10 V. La frecuencia de alimentación es /= 250 kHz. El voltaje de rizo 
pico a pico de la salida de cd es AV 0 = 40 mV. a) Determinar los valores de L, C y Cy, y b) las corrientes rms 
y cd en L y C. c) Usar PSpice para graficar el voltaje de salida v Q y la corriente i L en el inductor. 

Solución 

V m = 10 V, V 0 = 4V, SV 0 = 40 mV, y / = 250 kHz. 

a. Se selecciona un valor adecuado de C. Sea C = 10 nF. Sea la frecuencia de resonancia f a — f- 250 
kHz. Entonces 250 kHz = f„ = l/[2-irV(L X 10 nF)], que da como resultado L = 40.5 gH. 
Además, P L = V 2 0 IR, o 400 mW = 4 2 /R, de donde R = 40 íl. 1„ = VJR = 4/40 = 100 mA. El valor 
de la capacitancia Cy-es 



2 x 250 kHz x 40 mV 


100 mA 


b. l m - VJR = 10/40 = 250 mA. La corriente rms en el inductor, / L , es 



^L(cd) — 100 mA 


La corriente rms en el capacitor C es 


^c(rms) 176.78 mA 

7c(cd) = 0 


c. T = 1// = 1/250 kHz = 4 jis. El circuito para simulación con PSpice se ve en la figura 8.24. El 
listado del archivo del circuito es la siguiente: 


C 


u 


10 nF 


V, 


y 



L 


FIGURA 8.24 


Rectificador resonante clase E 
para simulación con PSpice. 


0 
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Ejemplo 

8.10 

Class E Resonant Rectifier 


VS 

1 

0 

SIN (0 10V 250KHZ) 


VY 

1 

2 

DC 0V ; Voltage source 

to measure input current 

R 

4 

5 

40 


L 

2 

3 

40.5UH 


C 

3 

4 

10NF 


CF 

4 

0 

5UF 


VX 

5 

0 

DC 0V ; Voltage source 

to measure current through R 

DI 

3 

4 

DMOD 

; Rectifier diode 

.MODEL 

DMOD D 


; Diode default parameters 

.TRAN 

.PROBE 

0 . 

1US 

1220US 1200US 0.1US UIC 

; Transient analysis 
; Graphics postprocessor 


.OPTIONS ABSTOL = 1.00N RET0L1 =0.01 VNTOL =0.1 ITL5=40000 ; convergence 
.END 


En la figura 8.25 se presenta la gráfica con PSpice, donde /(L) = corriente en el inductor 
y V(4) = voltaje de salida. Usando el cursor de PSpice en la figura 8.25 se obtiene V 0 = 3.98 V, 
A V 0 = 63.04 mV e i L(pp > = 489.36 mA. 


Ejemplo 8.10 Rectificador resonante clase E 


Temperatura: 27.0 


□ V (1,4) 


a I(L) 


Tiempo 




Q = 

1.2028 m. 

4.0122 

C2 = 

1.2047 m, 

3.9493 

dif = 

-1.8333 /Lt, 

62.894 m 


FIGURA 8.25 

Gráficas para el ejemplo 11.10 obtenidas con PSpice. 
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Capítulo 8 Inversores de pulso resonante 
Punto clave de la sección 8.7 

• Un rectificador en clase E sólo usa un diodo, que se desactiva en voltaje cero. Se reduce la 
pérdida por conducción en el diodo, y las armónicas en la corriente de entrada son bajas. 


CONVERTIDORES RESONANTES POR CONMUTACIÓN A CORRIENTE CERO 

Los conmutadores de un convertidor resonante por conmutación a corriente cero (ZCS, de zero- 
current-switching) se activan y desactivan a corriente cero. En la figura 8.26a se muestra el circui¬ 
to resonante que consiste en el interruptor el inductor L y el capacitor C. El inductor L se 
conecta en serie con un interruptor de potencia Sj para lograr la ZCS. Se clasifica, según Liu et 
al. [8] en dos tipos: tipo L y tipo M. En ambos tipos el inductor L limita la tasa di/dí de la corrien¬ 
te en el interruptor, y L y C constituyen un circuito resonante serie. Cuando la corriente en el in¬ 
terruptor es cero, hay una corriente i = Cjdv T /dt que pasa por la capacitancia interna C, debido a 
una pendiente finita del voltaje en el interruptor cuando se desactiva. Este flujo de corriente 
causa disipación de potencia en el interruptor y limita la conmutación en alta frecuencia. 

El interruptor se puede implementar ya sea en una configuración de media onda, como se ve 
en la figura 8.26b, donde el diodo D { permite el paso unidireccional de corriente, o bien, en na 
configuración de onda completa, como la de la figura 8.26c, en la que la corriente en el internr tor 


o_ 

Si 


=E c 




Tipo L Tipo M 

(a) Tipos de interruptor 


D, 


C 




-IX- 


(b) Tipos de media onda 


Di 


D, 



FIGURA 8.26 

Configuraciones de interruptor para convertidores resonantes ZCS. 
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puede pasar en forma bidireccional. Los dispositivos prácticos no se desactivan a corriente cero, 
debido a sus tiempos de recuperación. En consecuencia puede quedar atrapada una cantidad de 
energía en el inductor L de la configuración del tipo A/, y aparecen voltajes transitorios a través 
del interruptor. Esto es una ventaja de la configuración tipo L sobre la del tipo M. 

8.8.1 Convertidor resonante ZCS tipo L 

En la figura 8.27a se muestra un convertidor resonante ZCS tipo L. La operación del circuito se 
puede dividir en cinco modos, cuyos circuitos equivalentes se muestran en la figura 8.27b. Se re¬ 
definirá el origen del tiempo como t- 0, al principio de cada modo. 

Modo 1. Este modo es válido cuando 0 < t < q. El interruptor 5] se activa y el diodo D m 
conduce. La corriente i L en el inductor, que aumenta en forma lineal, es 



(8.47) 


este modo termina en t = t x , cuando i L (t = q) = I a . Esto es, t\ = l 0 L/V s . 

Modo 2. Este modo es válido cuando 0 < t < t 2 . El interruptor S¡ permanece activado, 
pero el diodo D m está desactivado. La corriente i L en el inductor es 


(8.48) 


i L = I m sen o> 0 1 + I 0 

donde l m = V s \ÍC¡L, y w 0 = 1/vTc. El voltaje en el capacitor, v c , es 



Este modo termina en/ = f 2 , cuando i L (t = t 2 ) = / 0 , y v c (t = t 2 ) = V C 2 = 2K 5 . Por consiguiente, 
t 2 = ttVLC. 

Modo 3. Este modo es válido para 0 < ¿ < í 3 . La corriente en el inductor, que baja de I 0 
a cero, es 


i L = I 0 - I m sen o) 0 r 


(8.49) 


El voltaje en el capacitor es 


v c = 2V S eos (jL> 0 f 


(8.50) 


Este modo termina en t = í 3 , cu ando i L (t = t 3 ) = 0, y v c (t = t 3 ) = V c3 . Así, t 3 = VLC sen J ( 1/ar), 
siendo x = l m H 0 = (K 5 // 0 )Vc/L. 
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(b) Circuitos equivalentes 



FIGURA 8.27 

Convertidor resonante ZCS tipo L. 
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Modo 4. Este modo es válido para 0 < t < t 4 . El capacitor alimenta la corriente I 0 a la 
carga, y su voltaje es 



(8.51) 


Este modo termina en t = t 4 , cuando v c (t = t 4 ) = 0. Así, t 4 = V c3 C/I 0 . 

Modo 5. Este modo es válido para 0 < t < t 5 . Cuando el voltaje del capacitor tiende a ser 
negativo, el diodo D m conduce. La corriente I 0 de la carga pasa por el diodo D m . Este modo ter¬ 
mina en t = í 5 , cuando el interruptor se activa de nuevo, y el ciclo se repite. Esto es, t 5 = T - 
(h + h + h + U)- 

En la figura 8.27c se ven las formas de onda de i L y v c . El voltaje pico de conmutación es 
igual al voltaje de alimentación de cd, V s . Ya que la corriente en el interruptor es cero en la acti¬ 
vación y desactivación, la pérdida por conmutación, que es el producto de v por /, se vuelve muy 
pequeña. La corriente pico de resonancia I m debe ser mayor que la corriente I 0 en la carga, lo 
que establece un límite al valor mínimo de la resistencia R de la carga. Sin embargo, conectando 
un diodo en antiparalelo con el interruptor, se puede hacer que el voltaje de salida sea insensible 
a las variaciones en la carga. 


Ejemplo 8.11 Determinación de los valores de L y C para un inversor por conmutación 
a corriente cero 

El convertidor ZCS resonante de la figura 8.27a entrega una potencia máxima P L = 400 mW a V Q = 4 V. El 
voltaje de alimentación es V s = 12 V. La frecuencia máxima de operación es / máx = 50 kHz. Determinar los 
valores de L y C. Suponer que los intervalos t\ y f 3 son muy pequeños y que x = 1.5. 

Solución 

V s = 12 V,/ = / máx = 50 kHz y T = 1/50 kHz = 20 gs. P L = VJ D , o 400 mW = 4 / 0 , de donde l Q = 100 mA. La 
frecuencia máxima ocurre cuando t 5 = 0. Como t\ = t 3 = í 5 = 0, t 2 + t 4 = T. Al sustituir t 4 = 2V S C/I m , y usar 
x = ( VJlo) V CIL , se obtiene 


7 _ 2 V S C 

i:\fLC H--— = T es decir, 

lo 



o 


de donde C = 0.0407 gF. Así, L = ( V s (xI 0 ) 2 C = 260.52 jjH. 


8.8.2 Convertidor resonante ZCS tipo M 

En la figura 8.28a se muestra un convertidor resonante ZCS tipo M. La operación del circuito se 
puede dividir en cinco modos, cuyos circuitos equivalentes se muestran en la figura 8.28b. Se re¬ 
definirá el origen del tiempo como t = 0 al principio de cada modo. Las ecuaciones de los modos 
son parecidas a las de un convertidor tipo L, a excepción de las siguientes. 


Modo 2. El voltaje v c en el capacitor es 

v c — V s eos o) 0 r 


(8.52) 


El voltaje pico en el capacitor es K c ( p¡co) = V s . Al final de este modo, cuando t = t 2 , v c (t = t 2 ) = 


Vc2 = -V f . 


Modo 3. El voltaje en el capacitor es 


V c = —V s COS ü) 0 í 


( 8 . 53 ) 
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C 



(b) Circuitos equivalentes 



FIGURA 8.28 

Convertidor resonante ZCS tipo M. 
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Al final de este modo, cuando t = í 3 , v c (t = í 3 ) = V*, Se debe notar que V c3 puede tener un valor 
negativo. 

Modo 4. Este modo termina en t = í 4 , cuando v c {t = í 4 ) = V s . Así, í 4 = ( V s — V c3 )C//„. Las 
formas de onda de i L y v c se ven en la figura 8.28c. 

Punto clave de la sección 8.8 

• Un interruptor a corriente cero (ZC, de zero-current) moldea la forma de onda de la co¬ 
rriente de conmutación durante su tiempo de conducción formando una condición de 
corriente cero, ZC, para la desactivación del interruptor. 

CONVERTIDORES RESONANTES POR CONMUTACIÓN A VOLTAJE CERO 

Los interruptores de un convertidor resonante ZVS se activan y desactivan a voltaje cero [9]. El 
circuito resonante se muestra en la figura 8.29a. El capacitor C se conecta en paralelo con el 
interruptor para lograr la ZVS. La capacitancia interna del interruptor, C,, se suma a la del ca¬ 
pacitor C, y afecta sólo a la frecuencia de resonancia, y con ello contribuye a no disipar potencia 
en el interruptor. Si se forma el interruptor con un transistor Q\ y un diodo en antiparalelo 
Dj, como se ve en la figura 8.29b, el voltaje a través de C lo fija D x y el interruptor se opera en 



o 


(a) Circuito ZVS 


C 


U 


D 


L 


o 





(b) Media onda 


C 



0 


FIGURA 8.29 


(c) Onda completa 


Convertidor resonante ZVS de dos cuadrantes. 
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(b) Circuitos equivalentes 



FIGURA 8.30 

Convertidor resonante ZVS. 

configuración de media onda. Si el diodo Di se conecta en serie con Q x , como muestra la figura 
8.29c, el voltaje a través de C puede oscilar libremente, y el interruptor se opera en configuración 
de onda completa. En la figura 8.30a se muestra un convertidor resonante ZVS. Es el dual del 
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convertidor resonante ZCS de la figura 8.28a. Se pueden aplicar las condiciones del convertidor 
resonante ZCS tipo M si i L se sustituye con v c y viceversa, L por C y viceversa, y V s por I Q y vice¬ 
versa. La operación del circuito se puede dividir en cinco modos, cuyos circuitos equivalentes se 
ven en la figura 8.30b. Se redefinirá el origen del tiempo como t = 0 al principio de cada modo. 


Modo 1. Este modo es válido para 0 < t < t\. El interruptor S { y el diodo D m están desacti¬ 
vados. El capacitor C se carga con una corriente constante de carga I Q . El voltaje v 0 que aumenta, 
en el capacitor es 



(8.54) 


Este modo termina en t = t h cuando v c (t = t\) = V s . Esto es, t x = V S C/I Q . 


Modo 2. Este modo es válido para 0 < t < t 2 . El interruptor Sj sigue desactivado, pero el 
diodo D m se activa. El voltaje v c del capacitor es 


v c = V m sen ü) 0 r + V s 

donde V m = l 0 \flJC. El voltaje pico en el interruptor, que ocurre cuando t 


V 7Xpico) ^C(pico) 



(8.55) 
(-rr/2) VEC, es 

(8.56) 


La corriente i L en el inductor es 


i L = I 0 eos o> 0 í (8.57) 

Este modo termina en t = f 2 , cuando v c (t = t 2 ) = V s , e i L (t = í 2 ) = “4* P° r consiguiente, 

í 2 = ttVLC. 


Modo 3. Este modo es válido para 0 < t < t 3 . El voltaje en el capacitor baja de V s a 
cero, y es 

v c = V s — V m sen a > 0 t (8.58) 

La corriente en el inductor, i L , es 

i L = — / 0 eos o) 0 / (8.59) 

Este modo termina en t = í 3 , cuando v c (t = t 3 ) 0 e i L (t = t 3 ) = ^L3* Así 

í 3 = VLC sen -1 x 

de donde * = VJV m = ( VJI 0 )VciL. 

Modo 4. Este modo es válido para 0 < t < í 4 . El interruptor S\ se activa y el diodo D m 
permanece activado. La corriente en el inductor, que aumenta en forma lineal de I L3 a 7 0 , es 

*L = ^L3 + t (8.60) 


Este modo termina en el momento t = r 4 , cuando i L (t = í 4 ) = 0. Así, í 4 = ( I 0 - I L3 )(LIV s ). Tenga 
en cuenta que I L3 es un valor negativo. 

Modo 5. Este modo es válido para 0 < t < t 5 . El interruptor S\ está activado, pero D m 
está desactivado. La corriente I 0 en la carga pasa por el interruptor. Este modo termina en el 
momento t = í 5 , cuando el interruptor S\ se desactiva de nuevo y el ciclo se repite. Esto es, t 5 = 
T ~ (h + h + h + r 4 ). 
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En la figura 8.30c se muestran las formas de onda de i L y v c . La ecuación (8.56) indica que 
el voltaje pico de conmutación V T ( pico ) depende de la corriente I Q en la carga. Por consiguiente, una 
gran variación de la corriente en la carga produce una gran variación en el voltaje de conmuta¬ 
ción. Por esta razón, los convertidores ZVS sólo se usan en aplicaciones con carga constante. El 
interruptor debe desactivarse sólo a voltaje cero. De no ser así, la energía almacenada en C puede 
disiparse en el interruptor. Para evitar este caso, el diodo en antiparalelo D x debe conducir antes 
de activar el interruptor. 

Punto clave de la sección 8.9 

• Un ZVS moldea la forma de onda de voltaje de conmutación durante el tiempo de apagado, 
desactivación, para crear una condición de voltaje cero para que el interruptor se active. 


8.10 COMPARACIÓN ENTRE CONVERTIDORES RESONANTES ZCS Y ZVS 

Los convertidores ZCS pueden eliminar las pérdidas por conmutación en la desactivación, y redu¬ 
cirlas en la activación. Como se conecta en paralelo con el diodo D m un capacitor relativamente 
grande, la operación del inversor se vuelve insensible a la capacitancia de la unión del diodo. Cuan¬ 
do se usan MOSFETs de potencia como ZCS, la energía almacenada en la capacitancia del disposi¬ 
tivo se disipa durante la activación. Esta pérdida capacitiva en la activación es proporcional a la 
frecuencia de conmutación. Durante la activación puede aparecer una tasa de cambio de voltaje 
grande en el circuito de activación de la compuerta, a causa del acoplamiento a través del capacitor 
Miller, aumentando así la pérdida por conmutación y el ruido. Otra limitación es que los interrupto¬ 
res están bajo esfuerzo por alta corriente, y resulta mayor pérdida por conducción. Sin embargo, se 
debe notar que el ZCS tiene especial eficacia para reducir la pérdida por conmutación en dispositi¬ 
vos de potencia (como los IGBTs) que tienen larga corriente de cola en el proceso de desactivación. 

Por la naturaleza del tanque de resonancia y de la ZCS, la corriente pico de conmutación 
es mucho mayor que en una onda cuadrada. Además, se establece un alto voltaje a través del in¬ 
terruptor en el estado desactivado, después de la oscilación resonante. Cuando el interruptor se 
vuelve a activar, la energía almacenada en el capacitor de salida se descarga a través del inte¬ 
rruptor, causando una importante pérdida de potencia a grandes frecuencias y a altos voltajes. 
Esa pérdida por conmutación se puede reducir usando un ZVS. 

Los convertidores ZVS eliminan la pérdida capacitiva por activación. Son adecuados para 
operación en alta frecuencia. Sin fijadores de voltaje, los interruptores pueden estar sometidos a 
demasiado esfuerzo dieléctrico, que es proporcional a la carga. 

Para ambos convertidores ZCS y ZVS se puede lograr el control de voltaje de salida varian¬ 
do la frecuencia. La conversión ZCS opera con un control de tiempo activo constante, mientras 
que la conversión ZVS opera con un control de tiempo inactivo constante. 


8.11 CONVERTIDORES RESONANTES ZVS DE DOS CUADRANTES 

El concepto de la ZVS se puede ampliar a un convertidor de dos cuadrantes, como se ve en la fi¬ 
gura 8.31a, donde los capacitores C+ y C_ = C/2. El inductor L tiene un valor tal que forma un 
circuito en resonancia. La frecuencia de resonancia es f 0 = 1/(2tt\/LC), mucho mayor que la 
frecuencia de conmutación f s . Suponiendo que la capacitancia C e del filtro es grande, la carga se 
sustituye por un voltaje cd, V cd , como se ve en la figura 8.31b. La operación del circuito se puede 
dividir en seis modos. Los circuitos equivalentes p'ara varios modos se ven en la figura 8.3Id. 
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(a) Convertidores ZVS de dos cuadrantes 





(d) Circuitos equivalentes 


FIGURA 8.31 

Convertidor resonante ZVS de dos cuadrantes. 
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Modo 1. El interruptor S+ está activado. Suponiendo que la corriente inicial es I L0 = 0,1a 
corriente i L en el inductor es 



(8.61) 


Este modo termina cuando el voltaje en el capacitor C+ es cero y se desactiva S+. El voltaje en 
C_ es V s . 

Modo 2. Los interruptores S+ y S_ están desactivados. Este modo comienza cuando C + 
tiene voltaje cero y el voltaje de C_ es V s . El equivalente de este modo se puede simplificar a un 
circuito resonante de C y L con una corriente inicial / L1 en el inductor. La corriente i L se puede 
representar, en forma aproximada, por 


i L = (V s - sen ü >0 1 + I L1 (8.62) 

El voltaje v 0 se puede aproximar como bajando en forma lineal de V s a 0. Esto es, 

VC 

v 0 = V s - -f-t (8.63) 

l L\ 

Este modo termina cuando v 0 llega a cero y se activa el diodo D_. 

Modo 3. El diodo D_ se activa. La corriente i L baja en forma lineal desde I L 2 ( = / L1 ) 
hasta 0. 

Modo 4. El interruptor S _ se activa cuando i L y v 0 llegan a cero. La corriente i L en el in¬ 
ductor continúa bajando, en dirección negativa, hasta / L4 , hasta que el voltaje en el interruptor 
llega a cero y se desactiva S_. 

Modo 5. Los interruptores S+ y S _ están desactivados. Este modo comienza con C_ te¬ 
niendo voltaje cero y C+ teniendo V s , y se parece al modo 2. El voltaje v Q se puede considerar 
que, aproximadamente, sube en forma lineal desde 0 hasta V s . Este modo termina cuando v 0 
tiende a ser mayor que V s y el diodo D+ se activa. 

Modo 6. El diodo D+ se activa; i L baja en forma lineal desde 4s hasta cero. Este modo 
termina cuando i L = 0. El interruptor S+ se activa y se repite el ciclo. 

Las formas de onda de i L y v 0 se ven en la figura 8.31c. Para ZVS, i L debe pasar en ambas 
direcciones, para que el diodo conduzca antes de que su interruptor se active. El voltaje de sali¬ 
da puede hacerse de forma casi cuadrada haciendo que la frecuencia f Q de resonancia sea mucho 
mayor que la frecuencia de conmutación. El voltaje de salida puede regularse por control de fre¬ 
cuencia. El voltaje del interruptor se fija sólo hasta V s . Sin embargo, los interruptores deben con¬ 
ducir i L , que tiene grandes rizos y mayores picos que la corriente I 0 en la carga. El convertidor se 
puede operar en un modo de corriente regulada, para obtener la forma deseada de i L . 

El circuito de la figura 8.31a se puede ampliar al del inversor monofásico de medio puente 
que se ve en la figura 8.32. En la figura 8.33a se ve una versión trifásica en la que la inductancia 
de carga L constituye el circuito resonante. Una rama de un circuito trifásico en el que se usa un 
inductor resonante separado [10] se ve en la figura 8.33b. 
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FIGURA 8.32 

Inversor resonante ZVS trifásico. 




FIGURA 8.33 

Inversor resonante ZVS trifásico 


8.12 INVERSORES RESONANTES DE ENLACE DE CD 

En los inversores resonantes de enlace de cd, se conecta un circuito resonante entre el voltaje cd de 
alimentación y el inversor PWM, de tal modo que el voltaje de alimentación al inversor oscile en¬ 
tre cero y un valor un poco mayor que el doble del voltaje de entrada en cd. El enlace resonante, 
parecido al inversor clase E de la figura 8.20, se ve en la figura 8.34a, donde I 0 es la corriente que 
toma el inversor. Suponiendo que el circuito no tiene pérdidas y que R = 0, el voltaje de enlace es 

v c = V s (l - coswqO (8.64) 










































www.elsolucionario.org 




400 Capítulo 8 Inversores de pulso resonante 



(a) Enlace de cd 



(b) Formas de onda 


FIGURA 8.34 

Enlace resonante de cd. 


y la corriente i L en el inductor es 


= V- s J— sen o) 0 í + I 0 


(8.65) 


Bajo condiciones sin pérdidas, la oscilación continúa y no hay necesidad de activar el interruptor 
Si. Sin embargo, en la práctica sí hay pérdidas de potencia en R , i L es una sinusoide amortiguada 
y Sj se activa para llevar a la corriente a su valor inicial. El valor de R es pequeño y el circuito es 
subamortiguado. Bajo estas condiciones, se puede demostrar [11] que i L es 




In + 


c úL 


senox/ + 


(ILo Io )COS (x) 0 t 


( 8 . 66 ) 


y que el voltaje v c en el capacitor es 

v c ~V s + e~ m [(a 0 L(I ^ - I 0 ) sen i o 0 t - V s eos t*> 0 r] (8.67) 

En la figura 8.34b se ven las formas de onda de v c e i L . El interruptor S\ se activa cuando el vol¬ 
taje en el capacitor baja a cero y se desactiva cuando la corriente i L llega al nivel de la corriente 
inicial, ha- Se puede ver que el voltaje del capacitor sólo depende de la diferencia U= Ilo - U 
y no de la corriente I 0 en la carga. Así, el circuito de control debe monitorear (i L — I 0 ) cuando el 
interruptor conduce, y apagarlo cuando se ha llegado al valor deseado de I m . 
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En la figura 8.35a se muestra un inversor trifásico resonante de enlace de cd [12]. Los seis 
dispositivos inversores están activados en su compuerta de modo que se establezcan oscilaciones 
periódicas en el circuito LC de enlace de cd. Los dispositivos se activan y desactivan con volta¬ 
jes de enlace cero, y con ello se consigue activación y desactivación sin pérdidas en todos los dis¬ 
positivos. En la figura 8.35b se ven las formas de onda del voltaje de enlace y del voltaje de línea 
a línea del inversor. 

En el caso normal, el ciclo resonante de enlace de cd se inicia con un valor fijo de corrien¬ 
te inicial en el capacitor. Esto causa que el voltaje a través del enlace resonante de cd sea mayor 
que 2V S , y todos los dispositivos del inversor quedan sujetos a este esfuerzo por alto voltaje. Un 
fijador activo [12], como el de la figura 8.36a, puede limitar el voltaje de enlace que muestra 
la figura 8.36b. El factor de fijación k se relaciona con el período T k del circuito tanque, y con la 
frecuencia de resonancia co 0 = 1/VZC, como sigue: 


7> 0 = 2 


eos *(1 — A:) + 


Vk(2 - k) 
k - 1 


para 1 


( 8 . 68 ) 


L 



FIGURA 8.35 

Inversor resonante trifásico de enlace de cd. 


































www.elsolucionario.org 

402 Capítulo 8 Inversores de pulso resonante 



AA AA 

r\ aa 


AA AA AA AA A~ 


W W ^ 


(b) Formas de onda 


FIGURA 8.36 

Inversor resonante de enlace de cd con fijación activa. 


Esto es, para un valor fijo de k , se puede determinar T k para un circuito resonante determinado. 
Para k = 1.5, el período T k del circuito tanque debe ser T k = 7.65 VLC. 

RESUMEN 

Los inversores resonantes se usan en aplicaciones con alta frecuencia donde se requiere un vol¬ 
taje fijo de salida. La frecuencia máxima de resonancia está limitada por los tiempos de desacti¬ 
vación de los tiristores o los transistores. Los inversores resonantes permiten una regulación 
limitada del voltaje de salida. Los inversores resonantes paralelo se alimentan de una fuente de 
cd constante y producen un voltaje sinusoidal de salida. Los inversores y los rectificadores reso¬ 
nantes clase E son sencillos, y se usan principalmente en aplicaciones de baja potencia y alta fre¬ 
cuencia. Los convertidores ZVS y ZCS se están difundiendo cada vez más porque se activan y 
desactivan a corriente o voltaje cero, eliminando así las pérdidas por conmutación. En los inver¬ 
sores resonantes de enlace de cd, se conecta un circuito resonante entre el inversor y la fuente de 
cd. Los pulsos resonantes de voltaje se producen en la entrada del inversor, y los dispositivos del 
inversor se activan y desactivan en voltaje cero. 
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PREGUNTAS DE REPASO 

8.1 ¿Cuál es el principio de los inversores resonantes serie? 

8.2 ¿Qué es la zona muerta de un inversor resonante? 

8.3 ¿Cuáles son las ventajas y desventajas de los inversores resonantes con interruptores bidireccio- 
nales? 

8.4 ¿Cuáles son las ventajas y desventajas de los inversores resonantes con interruptores unidirec¬ 
cionales? 

8.5 ¿Cuál es la condición necesaria para la oscilación resonante en serie? 

8.6 ¿Cuál es el objeto de los inductores acoplados en los inversores resonantes de medio puente? 

8.7 ¿Cuáles son las ventajas de los tiristores de conducción en sentido inverso, en los inversores re¬ 
sonantes? 

8.8 ¿Qué es un control con traslape de inversores resonantes? 

8.9 ¿Qué es un control sin traslape de inversores resonantes? 

8.10 ¿Cuáles son los efectos de la carga en serie en un inversor resonante serie? 

8.11 ¿Cuáles son los efectos de la carga en paralelo en un inversor resonante serie? 

8.12 ¿Cuáles son los efectos de la carga tanto en serie como en paralelo en un inversor resonante serie? 

8.13 ¿Cuáles son los métodos de control de voltaje en los inversores resonantes serie? 

8.14 ¿Cuáles son las ventajas de los inversores resonantes paralelo? 

8.15 ¿Qué es el inversor resonante clase E? 
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8.16 ¿Cuáles son las ventajas y las limitaciones de los inversores resonantes clase E? 

8.17 ¿Qué es un rectificador resonante clase E? 

8.18 ¿Cuáles son las ventajas y las limitaciones de los rectificadores resonantes clase E? 

8.19 ¿Cuál es el principio de los convertidores resonantes por conmutación a corriente cero (ZCS)? 

8.20 ¿Cuál es el principio de los convertidores resonantes por conmutación a voltaje cero (ZVS)? 

8.21 ¿Cuáles son las ventajas y limitaciones de los convertidores ZCS? 

8.22 ¿Cuáles son las ventajas y limitaciones de los convertidores ZVS? 


PROBLEMAS 


8.1 El inversor resonante serie básico de la figura 8.1a tiene L\ — L 2 = L = 25 pH, C = 2 pF y R = 

5 íl. El voltaje cd de alimentación es V s = 220 V, y la frecuencia de salida es f 0 = 6.5 kHz. El tiempo 
de desactivación de los tiristores es t q = 15 ps. Determine a) el tiempo disponible (o de circuito) de 
desactivación, í apag ; b) la frecuencia máxima permisible,/ máx ; c) el voltaje pico a pico en el capacitor, 
V pp , y d) la corriente pico I p por la carga, e) Trace el esquema de la corriente instantánea en la carga, 
i Q (t), el voltaje en el capacitor, v c (t) y la corriente pico de alimentación de cd, /*(/)• Calcule f) la 
corriente rms en la carga, I Q \ g) la potencia de salida P 0 \ h) la corriente promedio de alimentación / s e 
i) las corrientes promedio, pico y rms en el tiristor. 

8.2 El inversor resonante de medio puente de la figura 8.3 emplea control sin traslape. La frecuencia del 
inversor es f 0 = 8.5 kHz. Si Q = C 2 = C = 2 pF, L x = L 2 = L = 40 pH, R = 2 íl y V s = 220 V, deter¬ 
mine a) la corriente pico de alimentación; b) la corriente promedio I A en el tiristor, y c) la corriente 
rms I R en el tiristor. 

8.3 El inversor resonante de la figura 8.7a tiene C = 2 pF, L = 30 pH, R = 0 y V s = 220 V. El tiempo de 
desactivación del tiristor es t q = 12 ps. La frecuencia de salida es f Q = 15 kHz. Determine a) la co¬ 
rriente pico 7 ps de suministro; b) la corriente promedio l A en el tiristor; c) la corriente rms I R en el ti- , 
ristor; d) la corriente rms por la carga, / 0 , y e) la corriente promedio de alimentación, I s . 

8.4 El inversor resonante de medio puente de la figura 8.8a es operado a frecuencia de / 0 = 3.5 kHz en el 
mode sin traslape. Si C\ = C 2 = C = 2 pF, L = 20 pH, R = 1.5 íl y V s = 220 V, determine a) la corrien¬ 
te pico de suministro / ps ; b) la corriente promedio en el tiristor I A , c) la corriente I R promedio rms en 
el tiristor; d) la corriente I 0 promedio de carga, y e) la corriente I s promedio de suministro. 

8.5 Repita el problema 8.4 con un control con traslape, de modo que se adelanten los disparos de T\ y / 2 
en 50% de la frecuencia de resonancia. 

8.6 El inversor resonante de puente completo de la figura 8.9a funciona con una frecuencia/ 0 = 3.5 kHz. 

Si C = 2 pF, L — 20 pH, R = 1.5 íl y V s = 220 V, determine a) la corriente pico de alimentación, 

I s ; b) la corriente promedio en el tiristor,/^; c) la corriente pico en el tiristor, I R : d) la corriente rms en 
la carga, / 0 , y e) la corriente promedio de alimentación, I s . 

8.7 Un inversor resonante serie, con carga conectada en serie, entrega una potencia P L = 2 kW a la car¬ 
ga, en la resonancia. La resistencia de la carga es R = 10 íl. La frecuencia de resonancia es / 0 = 25 
kHz. Determine a) el voltaje de entrada de cd, V s \ b) el factor de calidad, si se requiere reducirla 
potencia a la carga a 500 W, por control de frecuencia; c) la inductancia L, y d) la capacitancia C. 

8.8 Un inversor resonante serie con carga en paralelo entrega una potencia P L = 2 kW a la carga, a un 
voltaje pico sinusoidal de carga V p = 330 V, y en la resonancia. La resistencia de la carga es R = 10 fí. 
La frecuencia de resonancia es / 0 = 25 kHz. Determine a) el voltaje de entrada de cd, V s \ b) la rela¬ 
ción de frecuencias u si se requiere reducir la potencia a la carga a 500 W por control por frecuencia; 
c) la inductancia L, y d) la capacitancia C. 

8.9 Un inversor resonante paralelo entrega a la carga una potencia P L = 2 kW a un voltaje sinusoidal 
pico, en la carga y en la resonancia, V p = 170 V. La resistencia de la carga es R = 10 íl. La frecuencia 
de resonancia es/ 0 = 25 kHz. Determine a) la corriente cd de entrada, I s ; b) el factor de calidad Q p , si 
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se requiere reducir la potencia a la carga a 500 W, por control de frecuencia, para que u = 1.25; c) La 
inductancia L, y d) la capacitancia C. 

8.10 El inversor clase E de la figura 8.20 opera en resonancia, y tiene V s = 18 V y R = 10 O. La frecuencia 
de conmutación es f s = 50 kHz. a) Determine los valores óptimos de L, C, C e y L e . b) Use PSpice pa¬ 
ra graficar el voltaje v 0 de salida y el voltaje v T de conmutación para k = 0.304. Suponga que 0 = 7. 

8.11 El rectificador clase E de la figura 8.23a suministra la potencia P L = 1 kW a la carga, a V 0 = 5 V. El 
voltaje pico de alimentación es V m - 12 V. La frecuencia de alimentación es /= 350 kHz. El voltaje 
de rizo pico a pico de la salida es AV 0 = 20 mV. a) Determine los valores de L, C y C), y b) las corrien¬ 
tes rms y cd en L y C. c) Use PSpice para graficar el voltaje de salida v 0 y la corriente en el inductor, 

8.12 El convertidor resonante ACS de la figura 8.27a entrega una potencia máxima P L = 1 kW a V Q = 5 V. 
El voltaje de alimentación es V 5 = 15 V. La frecuencia máxima de operación es/ máx = 40 kHz. Deter¬ 
mine los valores de L y C. Suponga que los intervalos t\ y í 3 son muy pequeños y que x = I m /I 0 = L5. 

8.13 El convertidor resonante de la figura 8.30a proporciona P L = 1 kW a^ 0 = 5V,a una carga. El volta¬ 
je de alimentación es V 5 = 15 V. La frecuencia de operación es/= 40 kHz. Los valores de L y C son 
150 pH y 0.05 pF, respectivamente, a) Determine el voltaje y la corriente pico de conmutación, V p e 
I p , y b) las duraciones de cada modo. 

8.14 Para el inversor de fijación activa en la figura 8.36, trace la gráfica de la relación f 0 lf k para 1 < k < 2. 
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CAPÍTULO 9 

Inversor multinivel 


Los objetivos de aprendizaje para este capítulo son los siguientes: 

• Aprender los tipos de inversores multinivel y su técnica de conmutación 

• Estudiar la operación y las propiedades de los inversores multinivel 

• Comprender las ventajas y desventajas de los inversores multinivel 

• Aprender la estrategia de control para manejar el desbalanceo del voltaje del capacitor 

• Aprender las aplicaciones potenciales de los inversores multinivel 


9.1 INTRODUCCIÓN 

Los inversores de fuente de voltaje producen un voltaje o una corriente de salida cuyos niveles 
son 0 o ± V cá . Se conocen como inversores en dos niveles. Para obtener una forma de onda de 
voltaje o corriente con alta calidad, con un contenido mínimo de rizo, requieren conmutación en 
alta frecuencia, junto con diversas estrategias de modulación por ancho de pulso (PWM). Sin 
embargo, en aplicaciones con alta potencia y alto voltaje, esos inversores en dos niveles tienen 
algunas limitaciones para operar a alta frecuencia, principalmente a causa de las pérdidas por 
conmutación y limitaciones de las especificaciones nominales de los dispositivos. Además, los 
dispositivos semiconductores de conmutación se deben usar de tal manera que se eviten proble¬ 
mas asociados con sus combinaciones en serie-paralelo, necesarias para obtener la capacidad 
de manejo de altos voltajes y corrientes. 

Los inversores multinivel han atraído mucho interés en el campo de la potencia. Presentan 
un conjunto nuevo de propiedades que son muy adecuadas para usarse en compensación de po¬ 
tencia reactiva. Puede ser más fácil producir un inversor de alta potencia y alto voltaje con la es¬ 
tructura multinivel, por la forma en la que se controlan en la estructura los esfuerzos dieléctricos 
del dispositivo. Al aumentar la cantidad de niveles de voltaje en el inversor sin necesidad de ma¬ 
yores especificaciones nominales de los dispositivos individuales, se puede aumentar la potencia 
nominal. La estructura única de fuente de voltaje de los inversores multinivel les permite alcan¬ 
zar altos voltajes con pocas armónicas, sin el uso de transformadores o de dispositivos de con¬ 
mutación sincronizada conectados en serie. A medida que aumenta la cantidad de niveles de 
voltaje, se reduce en forma importante el contenido de armónicas en la formá de onda de volta¬ 
je de salida [1,2]. 


406 
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EL CONCEPTO DE MULTINIVEL 


Examinemos un sistema inversor trifásico [4] como el que se ve en la figura 9.1a, con un voltaje 
V c ¿ de cd. Los capacitores conectados en serie forman el tanque de energía del inversor, propor¬ 
cionando algunos nodos con los que se puede conectar el inversor multinivel. Cada capacitor tie¬ 
ne el mismo voltaje, E m , definido por 


E 


m 


Vcé 
m - 1 


(9.1) 


donde m es la cantidad de niveles. El término nivel es la cantidad de nodos al que el inversor 
puede acceder. Un inversor en m niveles necesita (m — 1) capacitores. 




(b) Esquema de un polo de inversor multinivel por un interruptor 


FIGURA 9.1 

Topología general de los inversores multinivel. 
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V a0 



FIGURA 9.2 

Voltaje típico en la salida de un inversor multinivel en cinco niveles. 


Los voltajes de fase de salida se pueden definir como los voltajes entre las terminales de 
salida del inversor y el punto de tierra, representado por o , como se indica en la figura 9.1a. Ade¬ 
más, los voltajes y las corrientes de entrada a nodo se pueden referenciar a los voltajes de termi¬ 
nal de entrada del inversor con referencia al punto de tierra, y las corrientes correspondientes de 
cada nodo de los capacitores hacia el inversor, respectivamente. Por ejemplo, los voltajes (cd) 
de entrada a nodo se representan por V { , V 2 , etc., y las corrientes (cd) de entrada al nodo se re¬ 
presentan con l\,I 2 , etc., como se ve en la figura 9.1a. Los voltajes V^ V b y V c son valores rms de 
los voltajes de la línea de carga; I m I b e I c son los valores rms de las corrientes de la línea de car¬ 
ga. La figura 9.1b muestra el esquema de un polo en un inversor multinivel, donde v a indica el 
voltaje de salida de fase, que puede asumir cualquier nivel de voltaje, dependiendo de la se¬ 
lección de voltaje (cd) de nodo, V i, V 2 , etc. Así, un polo en un inversor multinivel se puede con¬ 
siderar como un interruptor de un polo y varios tiros. Al conectar el interruptor a un nodo a la 
vez, se puede obtener la salida que se desee. La figura 9.2 muestra el voltaje de salida típico de 
un inversor en cinco niveles. 

La implementación real del interruptor requiere dispositivos de conmutación bidireccio- 
nal para cada nodo. La estructura topológica del inversor multinivel debe 1) tener el mínimo de 
dispositivos de conmutación que sea posible; 2) ser capaz de resistir voltajes muy altos para apli¬ 
caciones de alta potencia, y 3) tener menor frecuencia de conmutación para cada dispositivo de 
conmutación. 

9.3 TIPOS DE INVERSORES MULTINIVEL 

El objetivo general del convertidor multinivel es sintetizar un voltaje casi sinusoidal a partir de va¬ 
rios niveles de voltajes de cd, que en forma típica se obtienen con fuentes de voltaje con capacito¬ 
res. A medida que aumenta la cantidad de niveles, la forma de onda de salida sintetizada tiene más 
escalones, que producen una onda en escalera que tiende a la forma de onda que se desea. Tam¬ 
bién, al añadir más escalones a la forma de onda, disminuye la distorsión armónica de la onda de 
salida, y tiende a cero a medida que aumenta la cantidad de niveles. A medida que aumenta la can- 
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tidad de niveles, también aumenta el voltaje que puede suministrarse sumando múltiples niveles 
de voltaje. El voltaje de salida durante el medio ciclo positivo se puede determinar a partir de 

m 

Vao=J J E n SF n (9.2) 

n=l 

donde SF n es la función de conmutación o de control del «-ésimo nodo, y su valor es 0 o 1. En ge¬ 
neral, los voltajes entre las terminales de capacitor, E h E 2 ,. -. tienen todos el mismo valor E m . 
Así, el voltaje pico de salida es v ao ( p iC o) = (m — 1 )E m = v cd . Para generar un voltaje de salida con 
valores positivos y negativos, la topología del circuito tiene otro conmutador para producir la 
parte v ob negativa, de modo que v ab = v ao + v ob = v ao - v bo . 

Los inversores multinivel se pueden clasificar en tres tipos [5]. 

Inversor multinivel con diodo fijador. 

Inversor multinivel con capacitores volantes. 

Inversor multinivel en cascada. 

.4 INVERSOR MULTINIVEL CON DIODO FIJADOR 

Un inversor multinivel (m niveles) con diodo fijador (DCMLI, de diode-clamped multilevel in¬ 
verter) consiste, en forma típica, en (m — 1) capacitores en el canal de cd y produce m niveles en 



(a) Una rama de un puente (b) Puente monofásico 


FIGURA 9.3 

Inversor multinivel de puente, en cinco niveles con fijador de diodo. [Ref. 4] 
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el voltaje de fase. La figura 9.3a muestra una rama, y la figura 9.3b muestra un convertidor de 
puente completo, en cinco niveles, con diodo fijador. El orden de numeración de los interruptores 
es S a] , S a2 , S a3 , S a4 , S' a i, S' a2 , S ' a3 y S' fl4 . El canal de cd consiste en cuatro capacitores, C 1? C 2 , C 3 y 
C 4 . Para un canal V cd de voltaje cd, el voltaje a través de cada capacitor es V cd /4, y el esfuerzo die¬ 
léctrico de cada dispositivo se limita, mediante diodos fijadores, a un nivel de voltaje de capaci¬ 
tor, L cd /4. Una rama de inversor en m niveles requiere (m — 1) capacitores, 2(m — 1) dispositivos 
de conmutación y (m — 1 )(m — 2) diodos fijadores. 

9.4.1 Principio de operación 

Para producir un voltaje de salida en escalera sólo se examinará una rama del inversor en cinco 
niveles, como se ve en la figura 9.3a. En la figura 9.3b se muestra un puente monofásico con dos 
ramas. El canal 0 de cd es el punto de referencia del voltaje de fase de salida. Los pasos para sin¬ 
tetizar los voltajes en cinco niveles son los siguientes: 

1. Para obtener un nivel de voltaje de salida v ao = V cd , activar todos los interruptores de la 
mitad superior, S a{ a S a4 . 

2. Para obtener un nivel de voltaje de salida v ao = 3V cd /4, activar los tres interruptores supe¬ 
riores S a2 a S a4 y un interruptor inferior S' a \. 

3. Para obtener un nivel de voltaje de salida v ao = V c d/2, activar dos interruptores superiores 
S a2 y S fl4 , y dos interruptores inferiores, S' al y S' a2 . 

4. Para obtener un nivel de voltaje de salida v ao = U c ¿/4, activar un interruptor superior S fl4 y 
tres interruptores inferiores, 5" fll a S' a3 . 

5. Para obtener un voltaje de salida v ao = 0, activar todos los interruptores de la mitad infe¬ 
rior, S' al a S' a4 . 

La tabla 9.1 muestra los niveles de voltaje y sus estados de conmutación correspondientes. Con¬ 
dición de estado 1 quiere decir que el interruptor está activo o cerrado, y estado 0 quiere decir 
que el interruptor está desactivado o abierto. Se debe notar que cada interruptor se activa sólo 
una vez por ciclo, y que hay cuatro pares complementarios de interruptor en cada fase. Esos pa¬ 
res, para una rama del inversor, son (S fll , (S a2 , S'al)* (£¿ 3 * S' fl3 ) y (S fl4 , S' fl4 ). Así, si uno de los 
interruptores complementarios del par se activa, el otro del mismo par debe estar inactivo. Siem¬ 
pre se activan cuatro interruptores a un mismo tiempo. 

La figura 9.4 muestra la forma de onda de voltaje de fase del inversor en cinco niveles. El 
voltaje de línea consiste en el voltaje positivo de fase de rama de la terminal a , y el voltaje nega¬ 
tivo de rama de fase de la terminal b. Cada voltaje de fase de rama sigue una sinusoidal de me- 


TABLA 9.1 Niveles de voltaje con diodo fijador y sus estados de conmutación 

Salida 




Estado de conmutación 



S A 

$,2 


S(j4 

S’a\ 

S'a2 

Sai 


U\ 

II 

a 

1 

1 

1 

1 

0 

0 

0 

0 

v 4 = 3VJ4 

0 

1 

1 

1 

1 

0 

0 

0 

Vi = VJ2 

0 

0 

1 

1 

1 

1 

0 

0 

V 2 = VJ4 

0 

0 

0 

1 

1 

1 

1 

0 

Vi = 0 

0 

0 

0 

0 

1 

1 

1 

1 
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V a0 



FIGURA 9.4 

Formas de onda de voltaje fundamental y de fase de un inversor en cinco niveles. 


dia onda. El voltaje de línea que resulta es una onda escalonada con cinco niveles. Esto implica 
que un convertidor de nivel m tiene un voltaje de salida de fase de m niveles y un voltaje de sa¬ 
lida de línea de (2 m — 1) niveles. 


9.4.2 Propiedades del inversor con diodo fijador 

Las propiedades principales son las siguientes: 

1. Especificación de alto voltaje para diodos de bloqueo: Aunque cada dispositivo de conmu¬ 
tación sólo debe bloquear un nivel de voltaje L cd /(m — 1), los diodos fijadores deben tener 
distintas especificaciones de bloqueo de voltaje en sentido inverso. Por ejemplo, cuando 
todos los dispositivos inferiores S' fll a S' a4 están activados, el diodo D' aX debe bloquear tres 
voltajes de capacitor, es decir, 3K cd /4. De igual manera, los diodos D a2 y D' a2 deben blo¬ 
quear 2L cd /4, y D a3 debe bloquear L cd /4. Aunque se supone que cada interruptor principal 
bloquea el voltaje nominal de bloqueo, este voltaje para cada diodo fijador, en el inversor 
con diodo fijador, depende de su posición en la estructura. En una rama de m niveles pue¬ 
de haber dos diodos, viendo cada uno un voltaje de bloqueo de 


V D = 


m — 1 — k 


m 


cd 


(9.3) 


donde m es la cantidad de niveles, 
k va de 1 a (m — 2), 

V cá es el voltaje total de enlace cd. 


Si el voltaje nominal de bloqueo de cada diodo es igual al del dispositivo conmutador, la 
cantidad de diodos necesarios para cada fase es N D = (m — 1) X (m — 2). Esta cantidad re¬ 
presenta un aumento cuadrático en m. Así, para m = 5, N D = (5 — 1) X (5 — 2) = 12. 
Cuando m es suficientemente grande, la cantidad de diodos hace impráctica la implemen- 
tación del sistema, lo cual limita, de hecho, la cantidad de niveles. 
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2. Diferente especificación nominal de dispositivo conmutador. Se puede observar en la ta¬ 
bla 9.1 el interruptor S al sólo conduce durante v ao = E cd , mientras que el interruptor S fl4 
conduce durante todo el ciclo, excepto en el intervalo cuando v ao = 0. Ese trabajo de con¬ 
ducción desigual requiere distintas especificaciones nominales de corriente para los dispo¬ 
sitivos de conmutación. En consecuencia, si en el diseño del inversor se usa el ciclo de 
trabajo promedio para determinar las especificaciones del dispositivo, los interruptores su¬ 
periores pueden estar sobredimensionados, y los inferiores pueden estar subdimensiona- 
dos. Si en el diseño se usa la condición del peor de los casos, cada fase tendrá 2 X (™- 2 ) 
dispositivos superiores sobredimensionados. 

3. Desbalanceo del voltaje de capacitores : Como los niveles de voltaje en las terminales de ca¬ 
pacitor son diferentes, las corrientes que suministran los capacitores también son dife¬ 
rentes. Cuando se opera con factor de potencia unitario, el tiempo de descarga para la 
operación de inversor (o el tiempo de carga para la operación de rectificación), es distinto 
para cada capacitor. Ese perfil de carga de capacitor se repite cada medio ciclo, y el resul¬ 
tado son voltajes desbalanceados de capacitor, entre los distintos niveles. Este problema 
de desbalanceo de voltaje en un convertidor multinivel se puede resolver con métodos co¬ 
mo reemplazar capacitores por una fuente controlada de voltaje cd constante, reguladores 
de voltaje PWM o con baterías. 

Las ventajas principales del inversor con diodo fijador se pueden resumir como sigue: 

• Cuando la cantidad de niveles es suficientemente alta, el contenido de armónicas es lo su¬ 
ficientemente bajo para evitar el uso de filtros. 

• La eficiencia del inversor es alta, porque todos los dispositivos son conmutados a la fre¬ 
cuencia fundamental. 

• El método de control es sencillo. 

Las desventajas principales del inversor con diodo fijador se pueden resumir como sigue: 

• Se requieren demasiados diodos fijadores cuando la cantidad de niveles es alta. 

• Es difícil controlar el flujo de la potencia real del convertidor individual, en sistemas con 
varios convertidores. 

9.4.3 Inversor con diodo fijador mejorado 

El problema de voltajes múltiples de bloqueo que tienen los diodos fijadores se puede combatir 
conectando en serie una cantidad adecuada de diodos, como se ve en la figura 9.5. Sin embargo, 
a causa de faltas de coincidencia entre las características de los diodos, el voltaje no se comparte 
en partes iguales. En la figura 9.6 se ve una versión mejorada del inversor con diodo fijador [ 6 ], 
para cinco niveles. El orden de numeración de los interruptores es S 1? S 2 ,S 3 , S 4 , S\, S' 2 , S '3 y S' 4 . 
Hay un total de ocho interruptores y 12 diodos de igual especificación de voltaje, igual que en el 
inversor con diodo fijador con diodos conectados en serie. Esta arquitectura piramidal se puede 
extender a cualquier nivel, a menos que se limite en la práctica por otras circunstancias. Una ra¬ 
ma de inversor de cinco niveles requiere (m — 1 =) 4 capacitores, (2 {m - 1) =) 8 interruptores, 
y ((m — 1 )(m — 2 ) =) 12 diodos fijadores. 

Principio de operación. El inversor con diodo fijador modificado se puede descomponer 
en celdas de conmutación en dos niveles. Para un inversor en m niveles, hay (m — 1) celdas de 
conmutación. Así, para m = 5, hay 4 celdas: en la celda 1, S 2 , S 3 y S 4 siempre están activados, 
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FIGURA 9.5 

Inversor multinivel con diodos fijadores en serie. [Ref. 6] 


mientras que Si y S\ se activan en forma alternada, para producir un voltaje de salida igual a 
E cd 12 y K cd /4, respectivamente. De igual forma, en la celda 2, S 3 , S 4 y S'j siempre están activados, 
mientras que S 2 y S' 2 se activan en forma alternada para producir voltajes de salida E cd /4 y 0, res¬ 
pectivamente. En la celda 3, S 4 , S\ y S f 2 siempre están activados, mientras que S 3 y S' 3 se activan 
en forma alternada para producir un voltaje de salida 0 y - V cd /2, respectivamente. En la celda fi¬ 
nal 4, S'j, S f 2 y S' 3 siempre están activados, mientras que S 4 y S' 4 se activan en forma alternada, 
para producir un voltaje de salida -K cd /4 y — E cd /2, respectivamente. 

Cada celda de conmutación funciona en realidad como inversor normal en dos niveles, a 
excepción que la trayectoria en sentido directo, o de corrida libre, implica (m — 1) dispositivos, 
en lugar de sólo uno. Si se toma la celda 2 como ejemplo, la trayectoria de la rama superior, en sen¬ 
tido directo, comprende a D b S 2 , S 3 y S 4 mientras que la trayectoria de corrida libre de esa rama 
comprende a 5' b D 12 , D s y D 2 , conectando la salida del inversor al nivel V^/4 para un flujo posi¬ 
tivo o negativo de corriente. La trayectoria de la rama inferior en sentido directo comprende S' b 
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FIGURA 9.6 

Inversor con diodo fijador mejorado, con diodos fijadores distribuidos. [Ref. 6] 


S ' 2 , D io y D 4 , mientras que la trayectoria de corrida libre en ese brazo comprende D 3 , Z) 7 , S 3 y S 4 , 
conectando la salida del inversor al nivel cero en el paso de corriente ya sea positiva o negativa. 
Las siguientes reglas gobiernan la conmutación de un inversor en m niveles: 

1. En cualquier momento, debe haber (m — 1) interruptores vecinos que estén activados. 

2. Para cada dos interruptores vecinos, el interruptor exterior sólo se puede activar cuando el 
interior está activado. 

3. Para cada dos interruptores vecinos, el interruptor interior sólo se puede desactivar cuan¬ 
do el exterior está desactivado. 

9.5 INVERSOR MULTINIVEL CON CAPACITORES VOLANTES 

La figura 9.7 muestra un convertidor monofásico, en puente completo y en cinco niveles, basado en 
cinco capacitores volantes (FCMLI, d e flying-capacitors multilevel inverter , inversor multinivel con 
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FIGURA 9.7 

Diagrama eléctrico de un inversor monofásico con capacitores volantes, de cinco niveles. [Ref. 5] 


capacitores volantes). El orden de numeración de los interruptores es S fll , S a2 , S a3 , S a4 , S' a4 S' fl3 , S' a2 
y S' al . Nótese que el orden de numeración es distinto al del inversor con diodo fijador de la figura 
9.3. La numeración no importa, mientras los interruptores se activen y desactiven en la secuencia 
correcta para producir la forma de onda que se desee. Cada rama de fase tiene una estructura idén¬ 
tica. Suponiendo que cada capacitor tenga el mismo voltaje nominal, la conexión de los capacitores 
en serie indica el nivel de voltaje entre los puntos defijación. Tres capacitores de balanceo de lazo 
interno (C fll , C a2 y C a3 ) para el ramal a de fase son independientes de la rama b de fase. Todas las 
ramas de fase comparten los mismos capacitores de enlace de cd, C\ a C 4 . 

El nivel de voltaje en el convertidor con capacitores volantes es parecido al del convertidor 
tipo con diodo fijador. Esto es, el voltaje de fase v ao de un convertidor en m niveles, tiene m niveles 
(incluyendo el nivel de referencia), y el voltaje de línea v ab tiene (2 m - 1) niveles. Suponiendo 
que cada capacitor tiene la misma especificación de voltaje que la del dispositivo de conmuta¬ 
ción, el canal de cd necesita (m — 1) capacitores si el convertidor es de m niveles. La cantidad ne¬ 
cesaria de capacitores para cada fase es N c = 2y=i( w — y). Así, para m = 5, N c = 10. 

9.5.1 Principios de operación 

Para producir un voltaje de salida en escalera se examinará, como ejemplo, una rama del inver¬ 
sor en cinco niveles de la figura 9.7. El canal 0 de cd es el punto de referencia del voltaje de fase 
de salida. Los pasos para sintetizar los cinco niveles de voltaje son los siguientes: 
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1. Para obtener un nivel de voltaje de salida v ao = V cd , activar todos los interruptores de mi¬ 
tad superior, S fll a S a4 . 

2. Para obtener un nivel de voltaje de salida v ao = 3V cá /4, hay cuatro combinaciones: 

a. v ao = V cá — V cd l4 , activando los dispositivos S a2 , S a3 y S' a4 . 

b. v ao = 3V cd /4, activando los dispositivos S a2 , S a3 , S a4 y 

c. = ^cd “ 3E cd /4 + U cd /2, activando los dispositivos S aU S a3 , S fl4 y S' fl2 . 

d. = V cá - E cd /2 + V C J4 , activando los dispositivos S fll , S fl2 ,5 fl4 y S' a3 . 

3. Para obtener un voltaje de salida v ao = V cd /2, hay seis combinaciones: 

a. v ao = ^cd “ V cd /2, activando los dispositivos 5 fll , S fl2 ,S' fl3 y S' fl4 . 

b. = V cd /2, activando los dispositivos S a3 , S a4 , S' fll y S' a2 . 

c. = Ved “ 3V cd /4 + K cd /2 - U cd /4, activando los dispositivos S fll , S fl3 ,S' fl2 y S’ a4 . 

d. v ao = V cá — 3V cá /4 + V cá ¡4, activando los dispositivos S al , S a4 , S' a2 y S' a3 . 

e. v ao = 3VJ4 - V cd /2 + V cd /4, activando los dispositivos S a2 , S a4 , S' al y S' fl3 . 

f. v ao = 3VJ4 - U cd /4, activando los dispositivos S a2 , S a3 ,S' fll y S' fl4 . 

4. Para obtener un voltaje de salida v ao = U cd /4, hay cuatro combinaciones: 

a. = V cd — 3 V cd /4, activando los dispositivos S fll , S' fl2 , S' a3 y S' fl4 . 

b. = V C d/ 4 ? activando los dispositivos S a4 ,S' al , S' a2 y S' a3 . 

c. = V cd /2 — V cd /4, activando los dispositivos S a3 ,S' fll , S' a2 y S' fl4 . 

d. v ao = 3V cd /4 — V cd /2, activando los dispositivos S a2 ,S' fll , S' fl3 y S' fl4 . 

5. Para obtener un voltaje de salida v ao = 0, desactivar todos los interruptores de la mitad in¬ 
ferior, de S'ai a S' a4 . 

Hay muchas combinaciones posibles de interruptor para generar el voltaje de salida con cinco 
niveles. Sin embargo, la tabla 9.2 es una lista de una combinación posible de los niveles de vol¬ 
taje y sus estados correspondientes de interruptor. Para usar una combinación de interrupto¬ 
res se requiere que cada dispositivo sólo se active una vez por ciclo. En la tabla 9.2 se puede 
notar que los dispositivos de conmutación tienen distintos tiempo de, encendido, activación. 
Al igual que el inversor con diodo fijador, el voltaje de línea consiste en el voltaje positivo de 
la rama de fase de la terminal a y del voltaje negativo de la rama de fase de la terminal b. El 
voltaje de línea que resulta es una onda en escalera con nueve niveles. Eso implica que un con¬ 
vertidor en m niveles tiene una salida de voltaje de fase en m niveles, y un voltaje de salida de 
línea de (2 m — 1) niveles. 


TABLA 9.2 Una combinación posible de interruptores en el inversor con capacitores volantes 


Estado del interruptor 


Salida 



P 5 = Pcd 

V 4 = 3V cd /4 

V 3 = VJ2 

V 2 = Pcd/4 
Vi = 0 


1 

1 

1 

1 

o 


1 

1 

1 

o 

o 


1 

1 

o 

o 

o 


1 

o 

o 

o 

o 


o 

1 

1 

1 

1 


o 

o 

1 

1 

1 


o 

o 

o 

1 

1 


o 

o 

o 

o 

1 
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9.5.2 Características del inversor con capacitores volantes 

Las características principales son las siguientes: 

1. Gran cantidad de capacitores: El inversor requiere una gran cantidad de capacitores de alma¬ 
cenamiento. Suponiendo que el voltaje nominal de cada capacitor sea el mismo que la de 
un dispositivo de conmutación, un convertidor en m niveles requiere un total de (m — 1) X 
(m — 2)12 capacitores auxiliares por rama de fase, y además (m — 1) capacitores de canal 
principal. Al contrario, un inversor con diodo fijador sólo requiere {m — 1) capacitores con 
el mismo voltaje nominal. Así, para m = 5, N c = 4x3/2 + 4 = 10, en comparación con N c 
= 4 para el tipo con diodo fijador. 

2. Balanceo de voltajes de capacitor: A diferencia del inversor con diodo fijador, el FCMLI tie¬ 
ne redundancia en sus niveles internos de voltaje. Un nivel de voltaje es redundante si puede 
sintetizarse con dos o más combinaciones válidas de interruptor. La disponibilidad de redun¬ 
dancias de voltaje permite controlar los voltajes individuales de capacitor. Para producir el 
mismo voltaje de salida, el inversor puede utilizar distintas combinaciones de capacitores, 
permitiendo la carga o descarga preferencial de los capacitores individuales. Esta flexibilidad 
facilita la manipulación de los voltajes de capacitor, y el mantenerlos en sus valores correc¬ 
tos. Es posible emplear dos o más combinaciones de interruptor para niveles intermedios de 
voltajes (es decir, 31^/4, V^/2 y V^/4) en uno o varios ciclos de salida, para balancear la 
carga y la descarga de los capacitores. Así, con una selección adecuada de combinaciones de 
interruptor, se puede usar el convertidor multinivel con capacitores volantes para conver¬ 
siones de potencia real. Sin embargo, cuando se trata de conversiones de potencia real, la se¬ 
lección de una combinación de interruptores se hace muy complicada, y la frecuencia de 
conmutación debe ser mayor que la frecuencia fundamental. 

Las ventajas principales del inversor con capacitores volantes se pueden resumir como sigue: 

• Grandes cantidades de capacitores de almacenamiento pueden proporcionar operación 
durante cortes de energía. 

• Estos inversores proporcionan redundancia de combinaciones de interruptor, para balan¬ 
cear distintos niveles de voltaje. 

• Como el inversor con diodo fijador con más niveles de voltaje, el contenido de armónicas 
es suficientemente bajo como para no necesitar filtros. 

• Se puede controlar el flujo de potencia tanto real como reactiva. 

Las desventajas principales del inversor con capacitores volantes se pueden resumir como sigue: 

• Se requiere una cantidad excesiva de capacitores de almacenamiento cuando la cantidad 
de niveles es grande. Los inversores en altos niveles son más difíciles de encapsular por los 
voluminosos capacitores de potencia, que también son más costosos. 

• El control del inversor puede ser muy complicado, y la frecuencia de conmutación y las 
pérdidas por conmutación son altas para la transmisión de potencia real. 


9.6 


INVERSOR MULTINIVEL EN CASCADA 

Un inversor multinivel en cascada consiste en una serie de unidades inversoras de medio puente 
(monofásicas, puente completo). La función general de este inversor multinivel es sintetizar un de- 
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FIGURA 9.8 

Inversor monofásico multinivel en cascada, de medio puente. [Ref. 7] 


terminado voltaje a partir de varias fuentes separadas de cd (SDCS, de several sepárate de sources ), 
que pueden ser baterías, celdas de combustible o celdas solares. La figura 9.8a muestra la estruc¬ 
tura básica de un inversor monofásico en cascada con SDCS [7]. Cada SDCS está conectado a un 
inversor de medio puente. Los voltajes ca de terminal de los inversores en distintos niveles se co¬ 
nectan en serie. A diferencia del inversor con diodo fijador, o de capacitores volantes, el inversor 
en cascada no requiere diodos fijadores de voltaje, ni capacitores de balanceo de voltaje. 

9.6,1 Principio de operación 

La figura 9.8b muestra la forma de onda de voltaje de fase sintetizada de un inversor en cascada 
de cinco niveles con cuatro SDCS. El voltaje de fase de salida se sintetiza con la suma de cuatro 
salidas de inversor, v an = v a \ + v a2 + v a3 + v a4 . Cada nivel de inversor puede generar tres salidas 
distintas de voltaje, + L cd , 0 y - L cd , conectando la fuente cd con el lado de salida ac mediante 
combinaciones diferentes de los cuatro interruptores 5 1? S 2 , ^3 y S 4 . Tomando como ejemplo el 
nivel superior, al activar S 1 y S 4 se obtiene v a4 = +L cd . Al activar S 2 y S 3 se obtiene v a4 = - V cd . 
Al desactivar todos los interruptores se obtiene v a4 = 0. De igual modo se puede obtener el vol¬ 
taje de salida de ca en cada nivel. Si N s es la cantidad de fuentes de cd, el nivel de voltaje de fase 
de salida es m = N s + 1. Así, un inversor en cascada en cinco niveles necesita cuatro SDCS y 
cuatro puentes completos. Si se controlan los ángulos de conducción en distintos niveles de in¬ 
versor se puede minimizar la distorsión armónica del voltaje de salida. 

El voltaje de salida del inversor es casi senoidal, y tiene menos que 5% de distorsión armó¬ 
nica total (THD), y cada uno de los medios puentes sólo conmuta a la frecuencia fundamental. 
Si la corriente de fase i a , como se ve en la figura 9.8b, es sinusoidal y precede o sigue 90° al volta- 
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(a) Un medio puente 


(b) Tiempo de conmutación 


FIGURA 9.9 

Generación de forma de onda casi cuadrada. [Ref. 7] 

je de fase v an , la carga promedio a cada capacitor de cd es igual a cero durante un ciclo. Por con¬ 
siguiente, se pueden balancear los voltajes de capacitor de todas las SDCS. 

Cada unidad de medio puente genera una forma de onda casi cuadrada desplazando la fa¬ 
se de sus tiempos de conmutación de voltaje positivo y negativo de rama de fase. La figura 9.9 
muestra los tiempos de conmutación para generar una forma de onda casi cuadrada de un medio 
puente. Se debe notar que cada dispositivo de conmutación conduce siempre durante 180° (me¬ 
dio ciclo), independientemente del ancho de pulso de la onda casi cuadrada. Este tiempo de con¬ 
mutación iguala todos los esfuerzos dieléctricos de dispositivo de conmutación. 

9.6.2 Propiedades del inversor en cascada 

Las propiedades principales del inversor en cascada son las siguientes: 

• Para conversiones de potencia real, de ca a cd y después de cd a ca, los inversores en casca¬ 
da necesitan fuentes separadas de cd. La estructura de las fuentes separadas de cd es ade¬ 
cuada para diversas fuentes de energía renovable, como celdas de combustible, energías 
renovables y biomasa. 

• No es posible conectar las fuentes de cd una a continuación de otra entre dos convertido¬ 
res, porque puede introducirse un cortocircuito cuando dos convertidores seguidos no con¬ 
mutan en forma sincrónica. 

Las ventajas principales del inversor en cascada se pueden resumir como sigue: 

• En comparación con los inversores con diodo fijador y con capacitores volantes, requiere 
la mínima cantidad de componentes para obtener la misma cantidad de niveles de voltaje. 

• Son posibles la distribución y el encapsulado optimizados del circuito, porque cada nivel 
tiene la misma estructura y no hay diodos fijadores adicionales, ni capacitores de balanceo 
de voltaje. 

• Se pueden usar técnicas de conmutación suave para reducir las pérdidas por conmutación 
y los esfuerzos en los dispositivos. 

La principal desventaja del inversor en cascada es que: 

• Necesita fuentes de cd separadas para conversiones de potencia real, y con ello limita sus 
aplicaciones. 





























www.elsolucionario.org 


420 Capítulo 9 Inversor multinivel 


Ejemplo 9.1 Determinación de ángulos de conmutación para eliminar armónicas específicas 

La forma de onda de voltaje de fase para un inversor en cascada se ve en la figura 9.10, para m = 6 (inclu¬ 
yendo el nivel 0). a) Determinar la serie de Fourier generalizada del voltaje de fase, b) Determinar los ángu¬ 
los de conmutación para eliminar la 5 a , 7 a , 11 a y 13 a armónicas si el pico de voltaje fundamental de fase es el 
80% de su valor máximo, c) Determinar la componente fundamental B x , la THD y el factor de distorsión 
(DF). 


Solución 


a. Para un inversor en cascada con m niveles (incluyendo 0) por media fase, el voltaje de salida por 
rama es 


Van = V a i + V a2 + V a3 + ■■■ + V am -i 


(9.4) 


Debido a la simetría de cuarto de onda respecto al eje x, los coeficientes de Fourier A 0 y A n son 
cero. B„ resulta 




«i 

u/2 


/.u/2 

/ 5 

J a 2 


sen(mof)£/(toí) + / sen(mor)d(ü)í) + 
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Ja m -\ 


sen(nu>t)d(<j)t) 



(9.5) 

(9.6) 
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FIGURA 9.10 

Patrón de conmutación intercambiando el inversor en cascada para balancear la carga de la batería. [Ref. 7] 
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por lo que el voltaje instantáneo de fase v an es 


Van(o>0 


4V^c 

nir 


2 


L/=l 


cos(na.j) 


sen («cor) 


(9.7) 


b. Si el voltaje pico de salida de fase Vanfaico) debe ser igual al voltaje de fase de la portadora V cr (pico) = 
(m - l)V cd . Así, el índice de modulación es 

_ Vcr{ pico) _ Vcr( pico) 

' ^(pico) ~ (m - l)V cd { } 

Se pueden escoger los ángulos de conducción oq, a 2 ,... a m _ { de tal manera que se minimice la 
distorsión armónica total del voltaje de fase. Esos ángulos se suelen escoger para que se anulen 
algunas armónicas predominantes de frecuencias menores. Así, para eliminar las armónicas 5 a , 7 a , 
11 a y 13 a , teniendo en cuenta que el voltaje fundamental pico de fase es 80% de su valor máximo, 
se deben resolver las siguientes ecuaciones con un índice de modulación M = 0.8. 


cos(5oq) + cos(5a 2 ) + cos(5a 3 ) 4- cos(5a 4 ) + cos(5a 5 ) = 0 
cos(7oq) + cos(7a 2 ) + cos(7a 3 ) + cos(7a 4 ) 4- cos(7a 5 ) = 0 
cosílloq) + cos(lla 2 ) 4- cos(lla 3 ) 4- cos(lla 4 ) 4- cos(llct 5 ) = 0 
cos(13a 1 ) 4- cos(13a 2 ) 4- cos(13a 3 ) 4- cos(13a 4 ) 4- cos(13a 5 ) = 0 
cos(oq) 4- cos(a 2 ) 4- cos(a 3 ) 4- cos(a 4 ) 4- cos(a 5 ) 

= (m - 1 )M 
= 5 X 0.8 = 4 


(9.9) 


Este conjunto de ecuaciones trascendentes no lineales se puede resolver con un método iterati¬ 
vo, como el de Newton-Raphson. Si se usa Mathcad el resultado es 

aj = 6.57°, a 2 = 18.94°, a 3 = 27.18°, a 4 = 45.15°, ya 5 = 62.24° 

Así, si la salida del inversor se conmuta en forma simétrica durante el medio ciclo positivo del 
voltaje fundamental de + V cd a 6.57°, +2V cd a 18.94°, +3K cd a 27.18°, 4- 4V cd a 45.15° y 4-5K cd 
a 62.24°, y lo mismo en el medio ciclo negativo de -V cd a 186.57°, -2V cd a 198.94°, ~3V cd a 
207.18°, ~4V cd a 225.15° y ~5V cd a 242.24°, el voltaje de salida no podrá contener las armóni¬ 
cas 5 a , 7 a , 11 a y 13 a . 

c. Usando Mathcad, la respuesta es Z?, = 5.093%, THT = 5.975% y DF = 0.08%. 


Nota: El ciclo de trabajo es distinto para cada uno de los niveles de voltaje. Eso quiere de¬ 
cir que la fuente de cd de nivel 1 descarga mucho más pronto que la fuente de cd de nivel 5. Sin 
embargo, si se usa una técnica de intercambio de modo de conmutación entre los distintos nive¬ 
les cada medio ciclo, como se ve en la figura 9.10, se pueden usar (o descargar) o cargar todas las 
baterías por igual [7]. Por ejemplo, si la primera secuencia de pulsos es P h P$, la siguien¬ 

te secuencia es P 2 , P 3 , P 4 , P 5 , P u y así sucesivamente. 


9.7 APLICACIONES 

Hay gran interés en aplicar fuentes de voltajes con inversores de altas potencias, como por ejem¬ 
plo en los sistemas eléctricos para fuentes controladas de potencia reactiva. En operación de es¬ 
tado permanente, un inversor puede producir una corriente reactiva controlada y opera como 
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un compensador estático de volt-amperes reactivos (VAR) (STATCON). También, estos inver¬ 
sores pueden reducir el tamaño físico del compensador y mejorar su rendimiento durante con¬ 
tingencias en el sistema eléctrico. El uso de un inversor de alto voltaje hace posible la conexión 
directa con el sistema de distribución en alto voltaje (por ejemplo 13 kV), eliminando al trans¬ 
formador de distribución y reduciendo el costo del sistema. Además, el contenido de armónicas 
de la forma de onda del inversor se puede reducir con técnicas adecuadas de control, y con ello 
se puede mejorar la eficiencia del sistema. Las aplicaciones más comunes de los convertidores 
multinivel incluyen 1) compensación de potencia reactiva; 2) interconexión, espalda con espal¬ 
da, en cascada, y 3) impulsores de velocidad variable. 

9.7.1 Compensación de la potencia reactiva 

Un inversor convierte un voltaje de cd en uno de ca; con un desplazamiento de fase de 180°, el 
inversor se puede operar como un convertidor cd-ca, esto es, como un rectificador controlado. 
Con una carga puramente capacitiva, el inversor que opera como convertidor cd-ca puede tomar 
corriente reactiva de la alimentación de ca. La figura 9.11 muestra el diagrama de circuito de 
un convertidor multinivel conectado en forma directa a un sistema eléctrico, para compensar la 
potencia reactiva. El lado de la carga se conecta con la fuente de ca y el lado de cd está abierto, 
sin conectarse a algún voltaje de cd. Para controlar el flujo de potencia reactiva, se desplaza 180° 
el control de compuerta del inversor. Los capacitores del lado de cd actúan como carga. 

Cuando un convertidor multinivel toma potencia reactiva pura, el voltaje y la corriente de 
fase están separadas por 90° y se puede balancear la carga y descarga de capacitores. Ese conver¬ 
tidor, cuando sirve para compensación de la potencia reactiva, se llama generador de VAR está¬ 
tico (SVG, de static-VAR generator). Los tres convertidores multinivel se pueden usar en 
compensación de potencia reactiva sin tener el problema de desbalanceo de voltaje. 

La relación del vector V 5 voltaje de fuente y el vector V c voltaje de convertidor es sólo \ s 
= Vc + jlcX s , donde I c es el vector corriente en el convertidor, y X s es la reactancia del induc- 



Lado de 
carga 
de cd 


FIGURA 9.11 

Un convertidor multinivel conectado a un sistema eléctrico para 
compensación de potencia reactiva. [Ref. 5] 
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V c jlcX, 


_V, jI c Xs 

-► v c 

(a) Corriente en adelanto 
FIGURA 9.12 

Diagramas fasoriales de los voltajes de fuente y de convertidor, para 
compensación de potencia reactiva. 


Ic 

(b) Corriente en retraso 


tor L s . La figura 9.12a muestra que el voltaje del convertidor está en fase con el voltaje de la 
fuente, con una corriente reactiva en adelanto, mientras que la figura 9.12b muestra una corrien¬ 
te reactiva en retraso. La polaridad y la magnitud de la corriente reactiva se controlan con la 
magnitud del voltaje V c del convertidor, que es una función del voltaje de canal de cd y del índi¬ 
ce de modulación de voltaje, como se expresa en las ecuaciones (9.7) y (9.8). 

9.7.2 Interconexión espalda con espalda 

La figura 9.13 muestra dos convertidores multinivel con diodo fijador que están interconectados 
con un enlace de capacitor de cd. El convertidor del lado izquierdo funciona como rectificador 
para la interconexión con el sistema eléctrico, y el convertidor del lado derecho sirve como el in¬ 
versor que suministra potencia a la carga de ca. Cada interruptor permanece activo una vez en 
cada ciclo de la fundamental. El voltaje a través de cada capacitor permanece bien balanceado y 
al mismo tiempo se mantiene la onda escalonada de voltaje, porque el desbalanceo de los volta¬ 
jes de capacitor en ambos lados tienden a compensarse entre sí. Ese enlace de cd de capacitor se 
conoce como interconexión “espalda con espalda”. 

La interconexión espalda con espalda que conecta dos sistemas asincronos se puede con¬ 
siderar como 1) un cambiador de frecuencia, 2) un desplazador de frecuencia o 3) un contro¬ 
lador de flujo de potencia. Se puede controlar en forma bidireccional el flujo de potencia entre 
los dos sistemas. La figura 9.14 muestra el diagrama fasorial de la transmisión de potencia real 
del lado de la fuente al lado de la carga. Este diagrama indica que la corriente de la fuente 
puede estar adelantada o atrasada respecto al voltaje de la fuente. El voltaje del convertidor se 
desplaza en fase desde el voltaje de la fuente, con un ángulo 8 de potencia. Si el voltaje de la 
fuente es constante, el flujo de corriente o potencia se puede controlar con el voltaje del conver- 


Operación de rectificador Enlace en cd Operación de inversor 



FIGURA 9.13 

Sistema de interconexión espalda con espalda que usa dos convertidores multinivel con diodo fijador. [Ref. 5] 
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(a) Factor de potencia en adelanto (b) Factor de potencia unidad (c) Factor de potencia en retraso 


FIGURA 9.14 

Diagrama fasorial de la fuente de voltaje, voltaje de convertidor y corriente, mostrando 
conversiones de potencia real. 

tidor. Para 8 = 0, la corriente está adelantada o atrasada 90°, lo que quiere decir que sólo se ge¬ 
nera potencia reactiva. 

9.7.3 Excitadores de velocidad ajustable 

La interconexión espalda con espalda se puede aplicar a un excitador de velocidad ajustable 
(ASD, de adjustable speed drive) compatible con la instalación, donde la entrada es la fuente de 
ca de frecuencia constante del sistema eléctrico y la salida es la carga de ca de frecuencia varia¬ 
ble. Para un sistema ideal compatible con la instalación, se requiere que el factor de potencia sea 
unitario, que las armónicas sean despreciables, que no haya interferencia electromagnética 
(EMI, de electromagnetic interference) y que la eficiencia sea alta. Las diferencias principales, 
cuando se usa la misma estructura para ASD y para interconexiones espalda con espalda, son el 
diseño del control y el tamaño del capacitor. Como el ASD debe operar a distintas frecuencias, 
el capacitor de enlace de cd necesita tener un buen tamaño, para evitar una gran variación de 
voltaje bajo condiciones dinámicas. 

9.8 CORRIENTES DE CONMUTACIÓN DEL DISPOSITIVO 

Tomemos un inversor en tres niveles y en medio puente, como se ve en la figura 9.15a, donde V 0 
e I 0 indican el voltaje y la corriente rms en la carga, respectivamente. Suponiendo que la induc- 
tancia de carga es suficientemente grande, y que los capacitores mantienen sus voltajes para que 
la corriente de salida sea sinusoidal, de acuerdo con 


i 0 = I m sen(w/ - <!>) 


(9.10) 


donde I m es el valor pico de la corriente en la carga, y 4> es el ángulo de impedancia de la carga. 

La figura 9.15b muestra una forma de onda típica de cada dispositivo de conmutación con 
un control simple por pasos del voltaje de fase de salida. Los interruptores más internos, como S 4 
y S'i conducen más corriente que los más externos como y S' 4 . 

Cada corriente de entrada a nodo se puede expresar como una función de la función de 
conmutación SF n como sigue: 


i n = SF n i 0 para n = 1,2, ..., m 


(9.11) 


Como el inversor multinivel con interruptor de un polo y tiro múltiple, que se ve en la figu¬ 
ra 9.1b siempre está conectado con un y sólo un nodo de entrada en cualquier momento, la co¬ 
rriente de salida a la carga se podría tomar de un y sólo un nodo de entrada. Esto es, 


m 


í o ín 


( 9 . 12 ) 
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(a) 

(b) 

(c) 

(d) 

(e) 

(f) 

(g) 

(h) 

(i) 


(a) Circuito inversor en tres niveles 


(b) Formas de onda de corriente 


FIGURA 9.15 

Inversor en tres niveles con diodo fijador, de medio puente. [Ref. 4] 


y el valor rms de cada corriente se expresa como 

m 

l 2 o( rms) = 2'«(rms) (9-13) 

n 


donde /„( rms ) es la corriente rms del n-ésimo nodo, expresada por 


'«(rms) = yj^¡J 0 SF nild{ut) para n = 1,2, ..., m (9.14) 

Para conmutación balanceada con respecto a nivel de tierra se obtiene 

^l(rms) — *5(rms)> Y *2(rms) ^*4 (rms) (9.15) 

Se debe hacer notar que debido a la estructura, las corrientes que pasan por los interruptores 
opuestos, como S\, ..., S\ tienen la misma corriente rms que la de S 4 ,..., S 1? respectivamente. 


BALANCEO DE VOLTAJE DEL CAPACITOR DE ENLACE DE CD 

El balanceo de voltaje de los capacitores que funcionan como tanque de energía es muy impor¬ 
tante para que el inversor de nivel funcione en forma satisfactoria. La figura 9.16a muestra el es¬ 
quema de un inversor de medio puente con cinco niveles, y la figura 9.16b ilustra el voltaje 
escalonado de salida y la corriente sinusoidal en la carga i Q = I m sen(c ot — <f)). 
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- a>t 


- U) t 


(a) Esquema de un inversor de tres 
niveles en medio puente 


(b) Distribución de la corriente de carga 


FIGURA 9.16 

Distribución de carga de capacitores. [Ref. 4] 


El valor promedio de la corriente q de entrada al nodo es 

^l(prom) 


^ /»ir—a 2 ^ r ™-«2 

= —y i 0 d(ut) = — y I m sen(wí - <$>)d(wt) 


(9.16) 


= — eos 9 eos a 2 

7T 


De igual modo, el valor promedio de la corriente i 2 de entrada al nodo es 

r a 2 i r a 2 


^ r a 2 y r ai 

^2(prom) 2^ J 0 — J im SCn(ü)í — 

I m 

= — eos ()>(cos ai — eos a 2 ) 

7T 


(J))¿/(ü)í) 


(9.17) 


Por simetría, / 3 (p r om) ^ 4 (prom) ^ 2 (prom) ^ ^ 5 (prom) A(prom)* Así, cada voltaje de capacitor 
se debería regular de tal modo que cada capacitor suministre la siguiente corriente promedio 
por ciclo: 

I m 

^Cl(prom) — ^l(prom) — ^ 4> COS a 2 (9.18) 

I m 

^C2(prom) — ^l(prom) ^2(prom) — ^ COS 4> COS Oq (9.19) 
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Por consiguiente, /ci( pr om) < ^C 2 (prom) P ara a i < a 2 - Esto ocasiona desbalanceo de carga de capa¬ 
citor, y pasa más carga del capacitor interno C 2 (o C 3 ) que del capacitor externo C\ (o C 4 ). Así, 
se debe regular el voltaje de cada capacitor para suministrar la cantidad adecuada de corriente 
promedio; en caso contrario, el voltaje Vez (o Ves) baja al nivel de tierra al avanzar el tiempo. 
Las ecuaciones (9.18) y (9.19) se pueden ampliar hasta el H-ésimo capacitor de un convertidor 
multinivel como sigue: 

I m 

^Cn(prom) ^ COS (j) COS 0L n (9.20) 


Las ecuaciones (9.18) y (9.19) dan como resultado 

COS C¿2 ^C2(prom) 
COS oq ^Cl(prom) 


(9.21) 


que se puede generalizar para los capacitores tt-ésimo y (n — l)-ésimo 

COS O í n ^Crt(prom) 

COS 0L n -\ Ic(n- l)(prom) 


(9.22) 


que indica que existe desbalanceo de carga de capacitor independientemente de las condiciones 
de carga, y que depende de la estrategia de control, como oq, a 2 ,..., a„. La aplicación de la estra¬ 
tegia de control que obligue la transferencia de energía de los capacitores externos a los internos 
puede resolver este problema de desbalanceo [9-11]. 


9.10 CARACTERÍSTICAS DE INVERSORES MULTINIVEL 

Un inversor multinivel puede eliminar la necesidad del transformador elevador, y reducir las 
armónicas producidas. Aunque la estructura de inversor multinivel se introdujo al principio co¬ 
mo medio de reducir el contenido de armónicas en la forma de onda de salida, se encontró [1] 
que el voltaje de cd del canal se puede aumentar más allá del valor nominal de un dispositivo 
individual de potencia, usando una red de fijación de voltaje formada por diodos. Una estructu¬ 
ra multinivel con más de tres niveles puede reducir en forma apreciable el contenido de armó¬ 
nicas [2,3]. Al emplear técnicas de fijación de voltaje puede aumentarse el valor nominal de la 
especificación de KV del sistema más allá de los límites de un dispositivo individual. La propie¬ 
dad intrigante que tienen las estructuras de inversor multinivel es su posibilidad de aumentar la 
especificación nominal de kilovolt-amperes (kVA), y también de mejorar mucho el rendimien¬ 
to sin tener que recurrir a las técnicas de PWM. Las características clave de una estructura mul¬ 
tinivel son las siguientes: 

• El voltaje y la potencia de salida aumentan con la cantidad de niveles. La adición de un ni¬ 
vel de voltaje implica la adición de un dispositivo de conmutación principal a cada fase. 

• El contenido de armónicas disminuye a medida que la cantidad de niveles aumenta, y se 
reducen las necesidades de filtrado. 

• Con niveles adicionales de voltaje, la forma de onda de voltaje tiene más ángulos de con¬ 
mutación libre que se pueden seleccionar para eliminar armónicas. 

• En ausencia de alguna técnica PWM, se pueden evitar las pérdidas por conmutación. El 
aumento del voltaje y la potencia de salida no requiere un aumento en las especificaciones 
del dispositivo individual. 
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TABLA 9.3 Comparaciones de necesidades de componentes por rama, en tres convertidores multinivel [Ref. 5] 

Tipo de convertidor 

Con diodo fijador 

Con capacitores volantes 

Inversores en cascada 

Dispositivos de interrupción 
principal 

Diodos principales 

Diodos de fijación 

Capacitores de canal de cd 
Capacitores de balanceo 

(m — 1) X 2 
(m - 1) X 2 
(m - 1) X (m - 2) 
(m — 1) 

0 

(m - 1) X 2 
(m — 1) X 2 

0 

(m - 1) 

(m - 1) X (m - 2)12 

(m - 1) X 2 
(m — 1) X 2 

0 

(m — l)/2 

0 


• Se incorpora a la estructura, ya sea por diodos fijadores o por capacitores, el voltaje estáti¬ 
co y dinámico compartido entre los dispositivos de conmutación. 

• Los dispositivos de conmutación no tienen problemas de voltaje compartido alguno. Por 
esta razón, los inversores multinivel se pueden aplicar con facilidad en altos voltajes, como 
impulsores de grandes motores y en fuentes de servicio eléctrico. 

• El voltaje fundamental de salida del inversor se establece con el voltaje cd de canal, V cá , 
que se puede controlar con un enlace variable de cd. 


9.11 COMPARACIÓN DE CONVERTIDORES MULTINIVEL 

Los convertidores multinivel [8] pueden reemplazar a los sistemas existentes que usan converti¬ 
dores multipulso tradicionales sin necesidad de transformadores. Para un sistema trifásico, la re¬ 
lación entre la cantidad m de niveles y la cantidad p de pulsos se puede formular como p = 6 X 
(m — 1). Los tres convertidores tienen el potencial para aplicaciones en sistemas de alto voltaje 
y alta potencia, como un SVG (generador de var estáticos), sin problema de desbalanceo de vol¬ 
taje, porque el SVG no toma potencia real. El convertidor con diodo fijador es más adecuado pa¬ 
ra el sistema de interconexión espalda con espalda funcionando como un controlador unificado 
de flujo de potencia. Los otros dos tipos también pueden ser adecuados para la interconexión es¬ 
palda con espalda, pero necesitarían más conmutación por ciclo y técnicas más avanzadas de 
control, para balancear el voltaje. Los inversores multinivel pueden encontrar aplicaciones po¬ 
tenciales en impulsores de velocidad ajustable, en los que el uso de ellos no sólo puede resolver 
los problemas de armónicas y de inducción electromagnética, sino también puede evitar fallas de 
motor inducidas por la tasa dv/dt de conmutación en alta frecuencia. 

La tabla 9.3 compara los requisitos de componentes por rama de fase entre los tres conver¬ 
tidores multinivel. Se supone que todos los dispositivos tienen la misma especificación de volta¬ 
je, pero no necesariamente la misma especificación de corriente. El inversor en cascada usa un 
puente completo en cada nivel, en comparación con la versión en medio puente para los otros 
dos tipos. El inversor en cascada requiere la cantidad mínima de componentes, y tiene el poten¬ 
cial para aplicaciones de interconexión con el servicio eléctrico, por sus posibilidades de aplicar 
técnicas de modulación y de conmutación suave. 

RESUMEN 

Se pueden aplicar convertidores multinivel para sistemas de interconexión con servicio eléctrico 
e impulsores de motor. Esos convertidores tienen bajo THD en el voltaje de salida y eficiencia y 
factor de potencia altos. Hay tres tipos de convertidores multinivel: 1) con diodo fijador, 2) con 
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capacitores volantes y 3) en cascada. Entre las ventajas principales de los convertidores multini- 
vel están las siguientes: 

• Son adecuados en aplicaciones para alto voltaje y alta corriente. 

• Tienen mayor eficiencia, porque los dispositivos se pueden conmutar a baja frecuencia. 

• El factor de potencia es cercano a la unidad cuando los inversores multinivel se usan como 
rectificadores para convertir la ca en cd. 

• No existe problema de inducción electromagnética. 

• No se ocasiona problema de desbalanceo de carga cuando los convertidores están en mo¬ 
do de carga (rectificación) o modo de excitación (inversión). 

En los convertidores multinivel se requiere balancear el voltaje entre los capacitores de canal de 
cd conectados en serie. Los capacitores tienden a cargarse demasiado o a descargarse por com¬ 
pleto, y en esa condición el convertidor multinivel se regresa al convertidor en tres niveles, a me¬ 
nos que se prepare un control explícito para balancear la carga del capacitor. La técnica de 
balanceo de voltaje se debe aplicar al capacitor durante las operaciones del rectificador y del in¬ 
versor. Así, el flujo real de potencia a un capacitor debe ser el mismo que la potencia real que sa¬ 
le del capacitor, y la carga neta del capacitor durante un ciclo permanece igual. 
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PREGUNTAS DE REPASO 

9.1 ¿Qué es un convertidor multinivel? 

9.2 ¿Cuál es el concepto básico de los convertidores multinivel? 

9.3 ¿Cuáles son las propiedades de un convertidor multinivel? 

9.4 ¿Cuáles son los tipos de convertidores multinivel? 

9.5 ¿Qué es un inversor multinivel con diodo fijador? 

9.6 ¿Cuáles son las ventajas de un inversor multinivel con diodo fijador? 

9.7 ¿Cuáles son las desventajas de un inversor multinivel con diodo fijador? 

9.8 ¿Cuáles son las ventajas de un inversor multinivel con diodo fijador mejorado? 

9.9 ¿Qué es un inversor multinivel con capacitores volantes? 

9.10 ¿Cuáles son las ventajas de un inversor multinivel con capacitores volantes? 

9.11 ¿Cuáles son las desventajas de un inversor multinivel con capacitores volantes? 

9.12 ¿Qué es un inversor multinivel en cascada? 

9.13 ¿Cuáles son las ventajas de un inversor multinivel en cascada? 

9.14 ¿Cuáles son las desventajas de un inversor multinivel en cascada? 

9.15 ¿Qué es un sistema de interconexión espalda con espalda? 

9.16 ¿Qué quiere decir desbalanceo de voltaje de capacitor? 

9.17 ¿Cuáles son las aplicaciones posibles de los inversores multinivel? 


PROBLEMAS 


9.1 Un inversor monofásico con diodo de sujeción tiene m = 5. Determine la serie de Fourier generaliza¬ 
da y la THD del voltaje de fase. 

9.2 Un inversor monofásico con diodo fijador tiene m = 5. Determine las especificaciones de voltaje y 
corriente pico, de los diodos y los dispositivos de conmutación, si V cá — 5 kV e i 0 = 50 sen(cf) — tt/3). 

9.3 Un inversor monofásico con diodo fijador tiene m = 5. Determine a) las corrientes instantánea, 
promedio y rms de cada nodo, y b) la corriente promedio y rms de capacitor si V cd = 5 kV e i 0 = 50 
sen(0 — tt/3). 

9.4 Un inversor monofásico multinivel con capacitores volantes tiene m = 5. Determine la serie de Fou¬ 
rier generalizada y la THD del voltaje de fase. 

9.5 Un inversor monofásico multinivel con capacitores volantes tiene m = 5. Determine la cantidad de 
capacitores, las especificaciones de voltaje y corriente pico de los diodos y los dispositivos de conmu¬ 
tación si = 5 kV. 

9.6 Compare la cantidad de diodos y capacitores para inversores con diodo fijador, con capacitores vo¬ 
lantes y en cascada, si m = 5. 

9.7 Un inversor monofásico multinivel en cascada tiene m = 5. Determine las especificaciones de volta¬ 
je pico y de corriente promedio y rms del medio puente si V cd = 1 kV e i 0 = 150 sen(0 — n/6). 

9.8 Un inversor monofásico multinivel en cascada tiene m- 5. Determine la corriente promedio de cada 
una de las fuentes de SDCS (varias fuentes separadas de cd) si V cd 1 kV e i Q = 150 sen(0 — 'Tt/6). 

9.9 Un inversor monofásico multinivel en cascada tiene m = 5. a) Determine la serie de Fourier genera¬ 
lizada y la THD del voltaje de fase, b) Determine los ángulos de conmutación para eliminar las armó¬ 
nicas 5 a , 7 a , 11 a y 13 a . 

9.10 Un inversor monofásico multinivel en cascada tiene m = 5. a) Determine la serie de Fourier genera¬ 
lizada y la THD del voltaje de fase, b) Determine los ángulos de conmutación para eliminar las armó¬ 
nicas 5 a , 7 a y 11 a si el voltaje fundamental pico de fase tiene el 50% de su valor máximo. 
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CAPÍTULO 10 

Rectificadores controlados 


Los objetivos de aprendizaje para este capítulo son los siguientes: 

• Comprender la operación y las características de los rectificadores controlados 

• Aprender los tipos de rectificadores controlados 

• Comprender los parámetros de rendimiento de los rectificadores controlados 

• Aprender las técnicas para analizar y diseñar circuitos de rectificadores controlados 

• Aprender las técnicas para simular rectificadores controlados usando SPICE 

• Estudiar los efectos de la inductancia de carga sobre la corriente en la carga 

10.1 INTRODUCCIÓN 

Ya vimos en el capítulo 3 que los diodos rectificadores proporcionan sólo un voltaje de salida 
fijo. Para obtener voltajes de salida controlados, se usan tiristores con control por fase en lugar 
de diodos. El voltaje de salida de los rectificadores de tiristor se varía controlando el ángulo de 
retardo o de disparo de los tiristores. Un tiristor controlado por fase se activa aplicando un pulso 
corto a su compuerta, y se desactiva por conmutación natural o de línea ; en caso de que la carga 
sea muy inductiva, se desactiva disparando otro tiristor del rectificador durante el medio ciclo 
negativo del voltaje de entrada. 

Estos rectificadores controlados por fase son sencillos y menos costosos, y su eficiencia 
es, en general, superior al 95%. Como convierten de ca a cd, a esos rectificadores controlados 
se les llama también convertidores ca-cd, y se usan en forma extensa en aplicaciones industriales, 
en especial en propulsores de velocidad variable, desde potencia fraccionaria hasta niveles de 
megawatts, 

Los convertidores controlados por fase se pueden clasificar en dos tipos, que dependen de 
la alimentación: 1) convertidores monofásicos y 2) convertidores trifásicos. Cada uno de esos 
tipos se puede subdividir en a) semiconvertidor, b) convertidor completo y c) convertidor dual. 
Un semiconvertidor es un convertidor de un cuadrante, y tiene su voltaje y corriente de salida de 
una polaridad. Un convertidor completo es uno de dos cuadrantes, y la polaridad de su voltaje 
de salida puede ser positiva o negativa. Sin embargo, la corriente de salida del convertidor comple¬ 
to sólo tiene una polaridad. Un convertidor dual puede operar en cuatro cuadrantes y su voltaje y 
corriente de salida pueden ser positivos o negativos. En algunas aplicaciones, los convertidores 


431 



www.elsolucionario.org 


Capítulo 10 Rectificadores controlados 

se conectan en serie para operar a mayores voltajes, y para mejorar el factor de potencia (PF) en 
la entrada. 

Para analizar los rendimientos de los convertidores controlados por fase con cargas RL, se 
puede aplicar el método de series de Fourier, en forma parecida a los diodos. Sin embargo, para 
simplificar el análisis se puede suponer que la inductancia de carga es suficientemente alta como 
para que la corriente en la carga sea continua y tenga rizo despreciable. 


PRINCIPIO DE OPERACIÓN DEL CONVERTIDOR CONTROLADO POR FASE 

Veamos el circuito de la figura 10.1a, con una carga resistiva. Durante el medio ciclo positivo del 
voltaje de alimentación, el ánodo del tiristor es positivo con respecto a su cátodo, y se dice que el 
tiristor está polarizado en forma directa. Cuando se dispara el tiristor 7\ en coi = a, ese tiristor con¬ 
duce y a través de la carga aparece el voltaje de entrada. Cuando el voltaje de entrada comienza 
a ser negativo en cor = tt, el ánodo del tiristor es negativo con respecto a su cátodo, y se dice que 
el tiristor 7\ tiene polarización inversa y se desactiva. El tiempo transcurrido después de que el 




Cüt 


Cüt 


íüt 


Cüt 


FIGURA 10.1 

Convertidor monofásico de tiristor con una carga resistiva. 
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voltaje de entrada comienza a ser positivo y se dispara el tiristor en coi = a, se llama ángulo de re¬ 
tardo o de disparo a. 

La figura 10.1b muestra la región de operación del convertidor, donde el voltaje y la corrien¬ 
te de salida tienen una sola polaridad. La figura 10.1c muestra las formas de onda del voltaje de 
entrada, voltaje de salida, corriente en la carga y voltaje a través de 7\. Este convertidor no se usa 
en el caso normal en aplicaciones industriales, porque su salida tiene un alto contenido de rizo de 
baja frecuencia. Sin embargo, explica el principio del convertidor monofásico de tiristor. Si f 5 es la 
frecuencia de la alimentación de entrada, la frecuencia mínima del rizo de voltaje de salida es f s . 

Si V m es el voltaje pico de entrada, el voltaje promedio de salida, L cd , se determina con: 


Vcd = ’trj Vm S6n Wí = ^ [ _COS 


V m 

m 

2 77 


(1 + eos a) 


( 10 . 1 ) 


y n d puede variar desde V„/rr hasta 0, variando a de 0 a tt. El voltaje promedio de salida se vuel¬ 
ve máximo cuando a = 0, y el voltaje máximo de salida V dm es 


V dm = 


IT 


Se normaliza el voltaje de salida con respecto a V dm , y el voltaje normalizado es 

Ved 


v„ = 


dm 


= 0.5(1 + eos a) 


( 10 . 2 ) 


(10.3) 


El voltaje raíz cuadrática media (rms) de salida es 


■M 


V 2 m sen 2 cor d(cor) 


1/2 


r y 2 

v m 

477 


/V 


eos 2cor) ¿/(cor) 


1/2 


2 


a + 


sen 2a 


1/2 


(10.4) 


Secuencia de disparo. La secuencia de disparo para el tiristor es la siguiente: 

1. Generar un pulso de señal en el cruce con cero positivo del voltaje de alimentación v s . 

2. Retardar el pulso el ángulo a deseado y aplicarlo entre las terminales de compuerta y cáto¬ 
do de T\ a través de un circuito de aislamiento de compuerta. 

Nota: Tanto el voltaje de salida como la corriente de entrada no son sinusoidales. El rendi¬ 
miento de un rectificador controlado se puede medir con los mismos parámetros que los de los dio¬ 
dos rectificadores en la sección 3.3, como son el factor de distorsión (DF), distorsión armónica total 
(THD), FP, factor de utilización de transformador (TUF) y factor armónico (HF). 


Ejemplo 10.1 Determinación de los rendimientos de un convertidor monofásico de tiristor 

Si el convertidor de la figura 10.1a tiene una carga R puramente resistiva, y el ángulo de retardo es a = tt/ 2, 
determinar a) la eficiencia de rectificación; b) el factor de forma (FF); c) el factor de rizo (RF); d) el TUF, y 
e) el voltaje pico inverso (PIV) del tiristor 7\. 









www.elsolucionario.org 


434 Capítulo 10 Rectificadores controlados 
Solución 

El ángulo de retardo es a = tt/2. De acuerdo con la ecuación (10.1), V cd = 0.1592 V m e 7 cd = 0.1592 V m /R. De 
la ecuación (10.3), V n = 0.5. De la ecuación (10.4), V^ = 0.3536e = 0.3536 V m /R. De la ecuación (3.1), 
Pcé = Vcd/cd = (0.1592 V m ) 2 /R, y de la ecuación (3.2), P ca = V rms I tms = (0.3536 V m ) 2 IR. 

a. De acuerdo con la ecuación (3.3), la eficiencia de rectificación es 



(0.1592V ot ) 2 

(0.3536V m ) 2 


= 20.27% 


b. De acuerdo con la ecuación (3.5), el FF es 


FF = 


V„ 


V, 


cd 


0.3536V m 

0.1592V m 


2.221 o 222.1% 


c. De acuerdo con la ecuación (3.7), el RF = \Z(FF 2 - 1 = (2.221 2 - 1) 1/2 = 1.983, es decir 
198.3%. 

d. El voltaje rms del secundario del transformador es V s = V m /V2 = 0.707V m . El valor rms de la 
corriente en el secundario del transformador es igual que el de la carga, I s = 0.3536 V„/R. La es¬ 
pecificación de voltamperes (VA) para el transformador es VA = V S I S = 0.707V m X 0.3636 V m /R. 
Según la ecuación (3.8), 


TUF 


Pcd 

V s Is 


0.1592 2 

0.707 X 0.3536 


0.1014 y 


1 

TUF 


9.86 


El FP es aproximadamente igual al TUF. Por consiguiente, FP = 0.1014. 

e. El PIV = V m . 


Nota: el rendimiento del convertidor disminuye con valores altos del ángulo a de retardo. 


Puntos clave de la sección 10.2 

• Al variar el ángulo a de retardo de 0 a tt, se puede variar el voltaje promedio de salida des¬ 
de V m / 7 t hasta 0. 

• El transformador en la entrada puede conducir corriente cd, y con ello causar un problema 
de saturación magnética. 


10.3 CONVERTIDORES MONOFÁSICOS COMPLETOS 

En la figura 10.2a se muestra el arreglo del circuito de un convertidor monofásico completo, con 
una carga muy inductiva, de tal modo que la corriente en la carga es continua y no contiene rizo 
[10]. Durante el medio ciclo positivo, los tiristores 7\ y T 2 tienen polarización directa, y cuando 
se disparan en forma simultánea esos dos tiristores, en coi = a, la carga se conecta a la fuente de 
alimentación a través de T x y T 2 . Debido a la carga inductiva, los tiristores T x y T 2 continúan con¬ 
duciendo después de mt = tt, aun cuando el voltaje de entrada sea ya negativo. Durante el medio 
ciclo negativo del voltaje de entrada, los tiristores T 3 y T 4 tienen polarización directa, y el dispa¬ 
ro de esos tiristores aplica el voltaje de alimentación a través de los tiristores T x y T 2 en forma de 
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(b) Cuadrante 


FIGURA 10.2 

Convertidor monofásico completo. 
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voltaje de bloqueo inverso. 7\ y T 2 se desactivan por conmutación de línea o natural , y la corriente 
de carga es transferida de T\ y T 2 a T 3 y E 4 . La figura 10.2b muestra las regiones de operación del 
convertidor, y la figura 10.2c muestra las formas de onda del voltaje de entrada, voltaje de salida 
y corrientes de entrada y de salida. 

Durante el periodo de a a tt, el voltaje de entrada v s y la corriente de entrada i s son po¬ 
sitivos, y la potencia pasa de la fuente a la carga. Se dice que el convertidor se opera en modo de 
rectificación. Durante el periodo de tt a tt + a, el voltaje de entrada v s es negativo y la corriente 
de alimentación i s es positiva, y pasa potencia inversa de la carga a la fuente. Se dice que el con¬ 
vertidor está operado en modo de inversión. Este convertidor se usa en forma extensa en aplica¬ 
ciones industriales hasta de 15 kW [1]. Dependiendo del valor de a, el voltaje promedio de salida 
podría ser positivo o negativo, y proporciona una operación en dos cuadrantes. 

El voltaje promedio de salida se puede calcular a partir de 


2 r +CL ' 2V 

v cd = — j v m sen O)/ d(coí) = [-eos coi]”*" 



(10.5) 
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y V C d se puede variar desde 2V m hr hasta —2V m Hr, haciendo variar a a desde 0 hasta ir. El vol¬ 
taje promedio máximo de salida es v dm = 2V m lir, y el voltaje promedio normalizado de sali¬ 
da es 


V n = —— = eos a 


dm 


( 10 . 6 ) 


El valor rms del voltaje de salida es 


■\u 


77+01 11/2 
2 con2, 


V L m sen 2 cor d(tof) 


vi r 

2*1 


(1 — eos 2a )t) ¿/(cor) 


1/2 


VL 

-ÜL = V 

V2 5 


(10.7) 


Con una carga puramente resistiva, los tiristores 7* y T 2 pueden conducir desde a a ir, y los tiris- 
tores T 3 y T 4 pueden conducir desde a + ir hasta 2ir. 


Ejemplo 10.2 Determinación del factor de potencia en la entrada de un convertidor 
monofásico completo 

El convertidor completo de la figura 10.2a se conecta a una fuente de 120 V y 60 Hz. La corriente I a en la 
carga es continua, y su contenido de rizo es despreciable. La relación de vueltas del transformador es unita¬ 
ria. a) Expresar la corriente de entrada en una serie de Fourier; determinar el HF de esa corriente, el DF y 
el FP. b) Si el ángulo de retardo es a = tt/ 3, calcular F cd , V„, V HF, DF y FP. 

Solución 

a. La forma de onda se ve en la figura 10.2c para la corriente de entrada, y la corriente instantánea 
de entrada se puede expresar como sigue en una serie de Fourier: 


i s (t) = a 0 + ^ ( a n cos ni *t + b n sen Alcor) 

n= 1,2,... 


en donde 


* /•2'ir+a ^ r /•ir+a /•2'ir+a 

= 2-j «0 d («0 = 2¿[J 4 í/(ü, ° ” J + 4 d{üit) 

-±7 

TTJ a 


= 0 


J ff (í) COS Alcor íf(a)í) 


■Mjf 


I a cos Alcor d(b)t) 


/»2ir+a 

~ ' 
«/ Tr+a 


I a cos Alcor d(o)t) 


4/, 


=-sen na para ai = 1, 3, 5,... 

nir 

= 0 para n = 2 , 4, ... 

^ /• 2 ‘Tr+a 

= — / /(r) sen Alcor d(o)í) 

^ Ja 


-i[jf 


I a sen Aitoí d( 


/* 2 Tr+a 

coi) - / 1 

jTX+a 


I a sen ncor d(cor) 
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41 a 

=-eos na para n = 1, 3, 5, ... 

mr 

= 0 para n = 2, 4, ... 

Ya que a 0 = 0, la corriente de entrada se puede representar con 


en donde 


4(0 = I ví/, sen(«a)í + <J>„) 

«= 1 , 3 , 5 ... 


4>„ = tan 1 —^ = —/7 a 
o» 


( 10 . 8 ) 


y <(>„ es el ángulo de desplazamiento de la /i-ésima armónica de corriente. El valor rms de la n-é sima 
armónica de corriente de entrada es 


hn = 4=(«Ü + b 2 n ) m = 

V5 v ' V2 nir nir 

y el valor rms de la fundamental de corriente es 

_2V2 l a 

1 *\ — 


(10.9) 


El valor rms de la corriente de entrada se puede calcular a partir de la ecuación (10.9) como 
sigue: 


/ oo \ 1/2 

= ( 2 /i) 

\h = 1,3,5,... / 


También, / 5 se puede determinar en forma directa de 


= ’jl r 

2-nL 


11/2 




= 4 


De acuerdo con la ecuación (3.10), el HF es 


HF = 


(¿y 


i 


1/2 


= 0.483 es decir 48.3% 


De acuerdo con las ecuaciones (3.9) y (10.8), el DF es 
DF = eos <$)[ = cos(-a) 

Según la ecuación (3.11), el FP se determina como sigue: 

™ , 2V2 

FP = —— cos(— a) =-cosa 

/c 


( 10 . 10 ) 


( 10 . 11 ) 


2V„ 

V cd = —- eos a = 54.02 V y V n = 0.5 pu 

TT 


b. a = tt/3 










www.elsolucionario.org 


438 Capitulólo Rectificadores controlados 


V ms = ^ = V s =120V 
Isi = ( 2 V 2 ~j = 0.90032 / a y I s = I a 


HF 


4>i 

PF 



‘ 1/2 

1 = 0.4834 es decir, 48.34% 



y 


DF = cos(—a) = eos -y = 0.5 


= ~~ cos( —a) 

r c 


0.45 (en retraso) 


Nota: La componente fundamental de la corriente de entrada siempre es el 90.03% de 7 fl ,y 
el HF permanece constante, igual a 48.34%. 


10.3.1 Convertidor monofásico completo con carga RL 

La operación del convertidor de la figura 10.2a se puede dividir en dos modos idénticos: el mo¬ 
do 1, cuando conducen T\ y T 2 , y el modo 2, cuando conducen T 3 y T A . Las corrientes de entrada 
durante esos modos son parecidas, y sólo se debe examinar un modo para determinar la corrien¬ 
te de salida i L . 

El modo 1 es válido para a < uí < (a + 7 r). Si v s = V2 V s sen iot es el voltaje de entrada, 
la corriente i L en la carga, durante el modo 1, se puede determinar con 

L — 7 ^ + Ri L + E = V2 V s sen u>t para i L > 0 
dt 

cuya solución tiene la forma 

V 2 V E 

i L = —^ sen (coi — 0 ) + Aie~( RIL ^ —— para i L > 0 

Z i? 

donde la impedancia de carga es Z = {R 2 + (co/.) 2 ] 1 ' 2 y el ángulo de carga es 0 = tan 

La constante se puede determinar con la condición inicial que cuando ait = ot, i L = 
ho, es 


Ai = 


¡Lo + ~ ~ 


V2Vs 


R Z 

Al sustituir A h se obtiene la i L siguiente: 


sen(a — 0) 


JR!L)( a/®) 


V2 V s t , E 

i L = sen (cor - 0) - — 


+ 


E V2V S , 

I Lo + ^ -sen(a - 0) 


e (RIL)(adw-t) 


( 10 . 12 ) 


Z 
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Al final del modo 1 en la condición de estado permanente, / L (coí = tt + a ) = I L \ = ¡lo • Se aplica 
esta condición a la ecuación (10.12) y se despeja I Lo \ el resultado es 

V2 V s -sen(a - 0) — sen(a - 0)e”^ L ^ /to> E 
1 Lo ~~ I Ll ~ ^ _ e -{R/L)(TT/ o) P ara ^ Lo — ® 

(10.13) 

El valor crítico de a en el que I Q se vuelve cero se puede determinar para valores conocidos de 0, 
R, L, E y V s por un método iterativo. La corriente rms de un tiristor se puede determinar con la 
ecuación (10.12) como 


-lif 


i'i d(<at) 


1/2 


La corriente rms de salida se puede determinar con 

/rms = ( l\ + l\) m =^2 Ir 

La corriente promedio de un tiristor también se puede determinar con la ecuación (10.12) como 


^ l'TX+a. 

'*-2ül kd(M) 


La corriente promedio de salida se puede determinar con 

/de = Ia + 1 a — 2/4 

Corriente discontinua en la carga. El valor crítico de a c en el que l Lo se vuelve cero se 
calcula como sigue: se divide la ecuación (10.13) entre \f2VJZ, y se supone que RJZ = eos 0 y 
que uL/R = tan 0; se obtiene entonces 


0 = 


V S V2 

z 


sen(a — 0) 


1 + g -(i)g) 
1 - e -(z)© 



de donde se puede despejar el valor crítico de a, como sigue: 


a c 


0 — sen 


1 — e (tan( 0 )) x 
1 4- cos(0) 


(10.14) 


donde x = EI^/2V S es la relación de voltajes y 0 es el ángulo de impedancia de carga. Cuando a 
— a o ho = 0. La corriente en la carga, que describe la ecuación (10.12), sólo pasa durante el pe¬ 
ríodo a < cor < p. Cuando coi = (3, la corriente en la carga llega a cero de nuevo. Las ecuaciones 
deducidas para el caso discontinuo del rectificador con diodo en la sección 3.5 son aplicables al 
rectificador controlado. 
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Secuencia de disparo. La secuencia de disparo es la siguiente: 

1. Generar un pulso de señal en el cruce del voltaje positivo de alimentación v s con cero. 
Retardar el pulso en el ángulo a deseado y aplicar el mismo pulso entre las terminales de 
compuerta y cátodo de T\ y T 2 a través de circuitos de aislamiento de compuerta. 

2. Generar otro pulso de ángulo de retardo a + tt y aplicar el mismo pulso entre las termina¬ 
les de compuerta y fuente de T 3 y T 4 a través de circuitos de aislamiento de compuerta. 


Ejemplo 10.3 Determinación de las especificaciones de corriente del convertidor 
monofásico completo con una carga RL 

El convertidor monofásico completo de la figura 10.2a tiene una carga RL con L = 6.5 mH, R = 0.5 fl 
y E = 10 V. El voltaje de entrada es V s = 120 V rms a 60 Hz. Determinar a) la corriente en la carga cuan¬ 
do caí = a = 60°; b) la corriente promedio en el tiristor, I A ; c) la corriente rms en el tiristor, I R \ d) la corriente 

rms de salida, / rms ; e) la corriente promedio de salida, / cd , y f) el ángulo crítico de demora a c . 

Solución 

a = 60°, R = 0.5 O, L = 6.5 mH,/ = 60 Hz, o> = 2 tt X 60 = 377 rad/s, V s = 120 V y 0 = tan ~ l ((x>UR) = 78.47°. 

a. Corriente de estado permanente en la carga cuando cor = a, = 49.34 A. 

b. Por integración numérica de i L en la ecuación (10.12) se obtiene la corriente promedio del tiristor 
l A = 44.05 A. 

c. Por integración numérica de entre los límites cor = a y tt + a, se obtiene que la corriente 
promedio en el tiristor es I R = 63.71 A. 

d. La corriente rms de salida es = V2 I R = V2 X 63.71 = 90.1 A. 

e. La corriente promedio de salida es 7 cd = 21 a = 2 X 44.84 = 88.1 A. 

De acuerdo con la ecuación (10.14), al integrarla se ve que el ángulo crítico de retardo es a c = 73.23°. 


Puntos clave de la sección 10.3 

• Variando el ángulo de retardo a de 0 a tt se puede variar el voltaje promedio de salida desde 
2V m /i\ hasta — 2 V m /ir, siempre y cuando la carga sea muy inductiva y la corriente sea continua. 

• Para una carga puramente resistiva, el ángulo de retardo a se puede variar de 0 a tt/ 2, pro¬ 
duciendo un voltaje de salida que va desde 2V m /rr hasta 0. 

• El convertidor completo puede operar en dos cuadrantes cuando la carga es altamente 
inductiva, y sólo en un cuadrante cuando la carga es puramente resistiva. 


10.4 CONVERTIDORES MONOFÁSICOS DUALES 

Se vio en la sección 10.3 que los convertidores monofásicos completos con cargas inductivas sólo 
permiten una operación en dos cuadrantes. Si se conectan en cascada, “espalda con espalda”, dos 
convertidores completos como esos, como se ve en la figura 10.3a, se pueden invertir tanto el volta¬ 
je de salida como el paso de la corriente en la carga. El sistema proporciona una operación de cua¬ 
tro cuadrantes, y se llama convertidor dual. Los convertidores duales se usan, en el caso normal, en 
propulsores de velocidad variable de alta potencia. Si a x y a 2 son los ángulos de retardo de los con¬ 
vertidores 1 y 2, respectivamente, los voltajes promedio correspondientes de salida son y Vedi- 
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FIGURA 10.3 

Convertidor monofásico dual. 


Los ángulos de retardo se controlan de modo que un convertidor funcione como rectificador y el 
otro como inversor; pero ambos convertidores producen el mismo voltaje de salida. La figura 10 .Jo 
muestra las formas de onda de salida para dos convertidores, cuando los dos voltajes promedio de 
salida son iguales. La figura 10.3c muestra las curvas características v—i de un convertidor dual. 
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Los voltajes de salida, de acuerdo con la ecuación (10.5), son: 

2V 

V C di = —~ eos otj (10.15) 

TT 

y 

2V 

V cd2 = ^cosa 2 (10.16) 

TT 

Como un convertidor está rectificando y el otro está invirtiendo, 

V cá i = - V^ es decir, eos a 2 = -eos cq = cos(tt - cq) 


Por consiguiente, 


a 2 = tt — oq (10.17) 

Como los voltajes instantáneos de salida de los dos convertidores están fuera de fase, puede ha¬ 
ber una diferencia instantánea de voltajes, que puede producir una corriente circulante entre los 
dos convertidores. Esta corriente circulante no puede pasar por la carga, y en el caso normal se 
limita con un reactor de corriente circulante L r , como se ve en la figura 10.3a. 

Si v 0 i y v o2 son los voltajes instantáneos de salida de los convertidores 1 y 2, respectivamen¬ 
te, se puede determinar la corriente circulante integrando las diferencias de voltajes instantáneos, 
partiendo de coi = tt — cq. Ya que los dos voltajes promedio de salida durante el intervalo coi = 
tt + cq a 2tt — cq son iguales y opuestos, sus contribuciones a la corriente circulante instantánea 
i r es cero 


^ /»ü)f ^ níot 

ir = —r / v r d(iút) = — (v ol + v o2 ) d(<at) 


= Vn L ¡ r 


2V„ 

m 

iúL r 




piút 

d(bit) - 


/ 

- 



/ 2'ir- 

«i 

coi) i r 

> 

0 

para 

ir 

< 

0 

para 


sen coi d(u>t) 


° s < i 

TT 

— < ai < tt 


(10.18) 


Cuando cq = 0, sólo opera el convertidor 1; cuando oq = tt, sólo opera el convertidor 2. Durante 
0 < ai < tt/2, el convertidor 1 suministra una corriente positiva +q a la carga, por lo que la co¬ 
rriente circulante sólo puede ser positiva. Cuando tt/ 2 < cq < tt, el convertidor 2 suministra una 
corriente negativa —¿ 0 a la carga y entonces sólo puede pasar una corriente circulante negativa. 
Cuando oq = tt/2, el convertidor 1 suministra una circulación positiva durante el primer medio 
ciclo, y el convertidor 2 suministra circulación negativa durante el segundo medio ciclo. 

La corriente circulante instantánea depende del ángulo de retardo. Para oq = 0, su magni¬ 
tud se vuelve mínima cuando tt t = «tt, n = 0,2,4,..., y máxima cuando o= «tt, « = 1,3,5, ... 
Si la corriente pico en la carga es 7 p , uno de los convertidores que controla el flujo de la potencia 
puede conducir una corriente pico igual a I p + 4 V m /u>L r . 
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Los convertidores duales pueden operar con o sin una corriente circulante. En el caso 
de operar sin corriente circulante, sólo un convertidor funciona en determinado momento, y 
conduce la corriente a la carga, y el otro está totalmente bloqueado por pulsos inhibidores en 
la compuerta. Sin embargo, el funcionamiento con corriente circulante tiene las siguientes 
ventajas: 

1. La corriente circulante mantiene una conducción continua de ambos convertidores en todo 
el intervalo de control, independientemente de la carga. 

2. Como un convertidor funciona siempre como un rectificador y el otro como un inversor, es 
posible el flujo de la potencia en cualquier dirección y en cualquier momento. 

3. Como ambos convertidores están en conducción continua, el tiempo de respuesta para 
cambiar de operación de un cuadrante a otro es menor. 

Secuencia de disparo. La secuencia de disparo es la siguiente: 

1. Disparar el convertidor positivo con un ángulo de retardo cq = a. 

2. Disparar el convertidor negativo con un ángulo de retardo a 2 = tt - a a través de circuitos 
aisladores de compuerta. 


Ejemplo 10.4 Determinación de las corrientes pico de un convertidor monofásico dual 

El convertidor monofásico dual de la figura 10.3a opera con un suministro de 120 V, 60 Hz, y la resistencia de 
carga es R = 10 ÍL La inductancia circulante es L r = 40 mH, los ángulos de retardo son oq = 60° y a 2 = 120°. 
Calcular la corriente circulante pico y la corriente pico del convertidor 1. 

Solución 

o = 2tt X 60 = 377 rad/s, = 60°, V m = V2 X 120 = 169.7 V, / = 60 Hz, y L r = 40 mH. Para c ot = 
2tt y a! = tt/ 3, la ecuación (10.18) calcula la corriente circulante pico 

, , .X x 169.7 

L(max) = —— (1 - eos ai) = ——-—— = 11.25 A 

rV ' ü)L r v iy 377 X 0.04 

La corriente pico en la carga es I p = 169.71/10 = 16.97 A. La corriente pico del convertidor 1 es (16.97 + 
11.25) = 28.22 A. 


Puntos clave de la sección 10.4 

• El convertidor dual consiste en dos convertidores completos: uno produce un voltaje posi¬ 
tivo de salida y otro produce voltaje negativo de salida. Al variar el ángulo de retardo a de 
0 a ir, puede variar el voltaje promedio de salida desde 2V m /i\ hasta —2V m /'n, siempre que 
la carga sea altamente inductiva, y la corriente sea continua. 

• Para una carga altamente inductiva, el convertidor dual puede operar en cuatro cuadran¬ 
tes. La corriente puede entrar y salir de la carga. Se necesita un inductor de cd para redu¬ 
cir la corriente circulante. 

10.5 PRINCIPIO DE OPERACIÓN DE LOS CONVERTIDORES TRIFÁSICOS 
DE MEDIA ONDA 

Los convertidores trifásicos proporcionan mayor voltaje promedio de salida, y además, la fre¬ 
cuencia de los rizos en el voltaje de salida es mayor en comparación con la de los convertidores 
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monofásicos. El resultado es que son más sencillos los requisitos de filtrado para “alisar” la co¬ 
rriente y el voltaje en la carga. Por estas razones, los convertidores trifásicos se usan en forma ex¬ 
tensa en los propulsores de velocidad variable de alta potencia. Tres convertidores monofásicos 
de media onda, figura 10.1a, se pueden conectar para formar un convertidor trifásico de media 
onda, como el de la figura 10.4a. 



FIGURA 10.4 

Convertidor trifásico de media onda. 
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Cuando el tiristor T x dispara en coí = tt/6 + a, aparece el voltaje de fase v an a través de la 
carga, hasta que dispara el tiristor T 2 cuando caí = 5 tt/ 6 + a. Cuando dispara el tiristor T 2 , el ti¬ 
ristor Ti tiene polarización inversa, porque el voltaje v ab de línea a línea (= v an — v bn ) es negativo 
y T\ se desactiva. El voltaje de fase v bn aparece a través de la carga, hasta que dispara el tiristor 
r 3 cuando coi = 3TT/2 + a. Cuando dispara el tiristor 7 3 , T 2 se desactiva y aparece v cn a través de 
la carga, hasta que T { dispara de nuevo, para iniciar el siguiente ciclo. La figura 10.4b muestra las 
curvas características v—i en la carga y se ve que es un convertidor de dos cuadrantes. La figura 
10.4b muestra los voltajes de entrada, el voltaje de salida y la corriente por el tiristor Ti para una 
carga altamente inductiva. Para una carga resistiva y a > tt/6, la corriente de carga sería discon¬ 
tinua, y cada tiristor es autoconmutado cuando se invierte la polaridad de su voltaje de fase. La 
frecuencia del rizo de voltaje de salida es 3 f s . En los sistemas prácticos no se suele usar este con¬ 
vertidor, porque las corrientes de alimentación contienen componentes de cd. Sin embargo, sirve 
para explicar el principio del convertidor trifásico con tiristor. 

Si el voltaje de fase es v an = V m sen coi, el voltaje promedio de salida, para que la corriente 
sea continua en la carga, es 


cd 


=-/ 
2ir J w 


5w/6+ “ , . 3 V3 V m 

V m sen coi d(coí) = —--eos a 

tt/ 6+a 2 tT 


(10.19) 


siendo V m el voltaje pico de fase. El voltaje máximo promedio de salida, que se presenta cuando 
el ángulo de retardo es a = 0, es 

3V3 V m 

V dm = 


2u 


y el voltaje normalizado promedio de salida es 


1/ 

K = 77~ = cosa 

V dm 


El voltaje rms de salida se determina como sigue: 

/»57r/6+a 

/ V 2 m sen 2 coí d(íot) 

- Jtt/6+ci 


V = 

v rms 


^3_ 

2tt 


1/2 


= V3K 

Para una carga resistiva ya> tt/6: 
V'cd 

V'cd 


1 V3 V* 
- + — C ° s2 aj 


■U 


3 V m 

V m sen coi d(iút) = —— 

ir/ 6+a 2 tT 


. , TT 

1 + eos | — + 


v " = V 


dm 


1 

V3 


1 + eos I — + a 


TT 


V = 

v rms 


— í 

2it J w 


77 / 6 +a 


V 2 m sen 2 ü)í d(ü)í) 


1/2 


”^ v '”[¿'^ + ¿ se "(T + 2 “) 


1/2 


( 10 . 20 ) 


( 10 . 21 ) 


( 10 . 22 ) 

(10.23) 

(10.24) 
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Secuencia de disparo. La secuencia de disparo es la siguiente: 

1. Generar un pulso de señal en el cruce del voltaje positivo de la fase v an con cero. Retardar 
el pulso el ángulo deseado a + W6 y aplicarlo a las terminales de compuerta y cátodo de 
T x a través de un circuito aislador de compuerta. 

2. Generar dos pulsos más de ángulos de retardo a + 5W6 ya + 9i r/6 para disparar T 2 y T 3 , 
respectivamente, a través de circuitos aisladores de compuerta. 


Ejemplo 10.5 Determinación de los rendimientos de un convertidor trifásico de media onda 

Un convertidor trifásico de media onda, como el de la figura 10.4a, se opera desde una fuente trifásica de 208 
V, 60 Hz conectada en Y, y la resistencia de la carga es R = 10 fí. Se requiere obtener un voltaje promedio 
de salida del 50% del voltaje máximo posible de salida. Calcular a) el ángulo de retardo ot; b) las corrientes 
rms y promedio de salida; c) las corrientes promedio y rms de tiristor; d) la eficiencia de rectificación; e) el 
TUF, y f) el FP de entrada. 

Solución 

El voltaje de fase es V s = 208/V3 = 120.1 V, V m = V¿V S = 169.83 V, V n = 0.5 y R = 10 O. El voltaje 
máximo de salida es 


V dm = 


3V3 V m _ 169.83 

——- = 3V3 X —-= 140.45 V 

2-ir 2 it 


El voltaje promedio de salida es V cd = 0.5 X 140.45 = 70.23 V. 

a. Para una carga resistiva, la corriente en la carga es continua si a < tt/ 6, y con la ecuación (10.20) se 
obtiene V n > cos^/ó) = 86 .6%. Con una carga resistiva y 50% de salida, la corriente de carga es dis¬ 
continua. De acuerdo con la ecuación (10.23), 0.5 = (1/V3)[1 + cos(tt/ 6 + a)], de donde el án¬ 
gulo de retardo a = 67.7°. 

b. La corriente promedio de salida es /^ = V^/R = 70.23/10 = 7.02 A. De acuerdo con la ecuación 
(10.24), Vn™ = 94.74 V y la corriente rms en la carga es 7,^ = 94.74/10 = 9.47 A. 

c. La corriente promedio de un tiristor es l A = 7^/3 = 7.02/3 = 2.34 A, y la corriente rms de un ti¬ 
ristor es I R = 7 rms /V3 = 9.47/V3 = 5.47 A. 

d. Según la ecuación (3.3), la eficiencia de rectificación es 

r\ = V cd IJV rms I Tms = 70.23 X 7.02/(94.74 X 9.47) = 54.95%. 

e. La corriente rms en la línea de entrada es igual que la corriente rms del tiristor, y la especificación 
de volt-amperes de entrada (VAR) es VI = 3V S I S = 3 X 120.1 X 5.47 = 1970.84 W. De acuerdo con 
la ecuación (3.8), TUF = VMVI = 70.23 X 7.02/1970.84 = 0.25, es decir, 25%. 

f. La corriente de salida es P Q = I^R = 9.47 2 X 10 = 896.1 VA. El FP de entrada es P 0 /VI = 
896.81/1970.84 = 0.455 (en retraso). 


Nota: Debido al ángulo de retardo a, la componente fundamental de la corriente de línea 
en la entrada también se retrasa con respecto al voltaje de fase en la entrada. 
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Puntos clave de la sección 10.5 

• La frecuencia del rizo en la salida es tres veces la frecuencia de alimentación. 

• Para a > tt/6 con una carga resistiva, la corriente es discontinua. 

• Este convertidor no se suele usar en aplicaciones prácticas. 


10.6 CONVERTIDORES TRIFÁSICOS COMPLETOS 

Los convertidores trifásicos [2,11] se usan en forma extensa en aplicaciones industriales hasta 
para 120 kW, donde se requiera operación de dos cuadrantes. La figura 10.5a muestra un circui¬ 
to convertidor completo con una carga altamente inductiva. Este circuito se llama puente trifási¬ 
co. Los tiristores se disparan a un intervalo de tt/3. La frecuencia del rizo de voltaje en la salida 
es 6/ s , y los requisitos de filtrado son menores que los de los convertidores de media onda. Cuan¬ 
do (oí = tt/ 6 + a, el tiristor T 6 ya está conduciendo, y el tiristor se activa. Durante el intervalo 
(tt/ 6 + a) < (út < (tt/ 2 + a), los tiristores 7\ y T 6 conducen y aparece el voltaje de línea a línea 
v ab(~ v an ~ v bn ) a través de la carga. Cuando coi = tt/2 + a, se dispara el tiristor T 2 y de inmedia¬ 
to el tiristor T 6 se polariza en sentido inverso. T 6 se desactiva por conmutación natural. Durante 
el intervalo (tt/2 + a) < toí < (5tt/6 + a) conducen los tiristores 7j y T 2 y aparece el voltaje de 
línea a línea v ac a través de la carga. Si se numeran los tiristores como se indica en la figura 10.5a, 
la secuencia de disparo es 12,23, 34,45, 56 y 61. La figura 5b muestra las formas de onda del 
voltaje de entrada, voltaje de salida, corriente de entrada y corriente de salida a través de los 
tiristores. 

Los voltajes de línea a neutro se definen como sigue: 


V an = Vm Sen (út 


Vbn = Vm sen 


(-t) 


v cn = V m sen ( (ot + — 


2tt 

~3 


los voltajes correspondientes de línea a línea son: 

Vab = v an - v bn = V3 V m sen (c ot + 
. v bc = v bn - v cn = V3 V m sen 


Vea = v cn - V an = V3 V m sen [ut + 

El voltaje promedio de salida se determina como sigue: 

^ /» , n72+a ^ r'n/2+a / 

v cá = - v ab d(oa) =~ V3 V m sen (coi + j ) d(<ot) 

^J-Tr/ó+a ^ Jtt/6+o. V 0/ 




(10.25) 


cosa 
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FIGURA 10.5 

Convertidor trifásico completo. 
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El voltaje máximo promedio de salida, para el ángulo de retardo a = 0, es 


V dm = 


3V3V m 

7T 


y el voltaje normalizado promedio de salida es 

V n — = eos a (10.26) 

V dm 

El valor rms del voltaje de salida se calcula con 


-\ l í 

l'nJw 


ir 12+a. 


ttI 6+a 


TT 


3V 2 m sen 2 I coi + — ] d(u>t) 


= V3V m [~ + eos 2a ) 


6 

r 


11/2 


(10.27) 


La figura 10.5b muestra las formas de onda para a = tt/ 3. Cuando a > ir/3, el voltaje ins¬ 
tantáneo de salida, v Q , tiene una parte negativa. Como la corriente que pasa por los tiristores no 
puede ser negativa, la corriente en la carga siempre es positiva. Así, con una carga resistiva, el 
voltaje instantáneo en la carga no puede ser negativo, y el convertidor completo se comporta co¬ 
mo un semiconvertidor. 


Secuencia de disparo. La secuencia de disparo es la siguiente: 

1. Generar un pulso de señal en el cruce del voltaje de fase v an con cero. Retardar el pulso en 
el ángulo deseado a + tt/6 y aplicarlo a las terminales de compuerta y cátodo de 7\ a tra¬ 
vés de un circuito aislador de compuerta. 

2. Generar cinco pulsos más, cada uno retardado tt/6 respecto al anterior, para disparar 7 2 , 
7 3 ,..., 7 6 , respectivamente, mediante circuitos aisladores de compuerta. 


Ejemplo 10.6 Determinación de los rendimientos de un convertidor trifásico de onda completa 

Repetir el ejemplo 10.5 con el convertidor trifásico completo de la figura 10.5a. 


Solución 

El voltaje de fase es V 5 = 208/V5 = 120.1 V, V m = V2 V s = 169.83, V n = 0.5 y R = 10 O. El voltaje má¬ 
ximo de salida es V dm = 3 V3 V m l ir = 3 V3 X 169.83/tt = 280.9 V. El voltaje promedio de salida es L cd 
= 0.5 X 280.9 = 140.45 V. 

a. De acuerdo con la ecuación (10.26), 0.5 = eos a, y el ángulo de retardo esa = 60°. 

b. La corriente promedio de salida es / cd = V cd /R = 140.45/10 = 14.05 A. De acuerdo con la ecua¬ 
ción (10.27), 


V rms = V3 X 169.83 


1 + ^cos(2 x 60°) 

2 4tt k ’ 


1/2 


159.29 V 


y la corriente rms es / rms = 159.29/10 = 15.93 A. 

c. La corriente promedio de un tiristor es l A = / cd /3 = 14.05/3 = 4.68 A, y la corriente rms de un ti- 
ristores I R = / rn)s V2/6 = 15.93 V2/6 = 9.2 A. 
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d. De acuerdo con la ecuación (3.15), la eficiencia de rectificación es 


e. 


f. 


V cA l 


*n = 


cd i cd 


V I 

Y rms 1 rms 


140.45 X 14.05 
159.29 x 15.93 


0.778 es decir 77.8% 


La corriente rms en la línea de entrada es I s = /rms^/4/6 = 13 A, y la especificación de VAR de 
entrada es VI = 3VJ, = 3 X 120.1 X 13 = 4683.9 VA. Según la ecuación (3.8),TUF = V cd IJVI = 
140.45 X 14.05/4683.9 = 0.421. 


La potencia de salida es P 0 = / 2 ms /? = 15.93 2 X 10 = 2537.6 W. El FP es PJVI = 2537.6/ 
4683.9 = 0.542 (en retraso). 


Nota: El FP es menor que el de los semiconvertidores trifásicos, pero mayor que el de los 
convertidores trifásicos de media onda. 


Ejemplo 10.7 Determinación del factor de potencia de entrada en un convertidor 
trifásico completo 

La corriente de carga de un convertidor trifásico completo como el de la figura 10.5a es continua, con un 
contenido despreciable de rizo, a) Expresar la corriente de entrada como una serie de Fourier y determinar el 
HF de la corriente de entrada, el DF y el FP de la entrada, b) Si el ángulo de retardo es a = tt/ 3, calcular 
V n , HF, DF y FP. 

Solución 

a. La forma de onda de la corriente de entrada se ve en la figura 10.5b, y la corriente de entrada de 
una fase se puede expresar como serie de Fourier como sigue: 


donde 


oo 

4(0 = «o + 2 ( a n COS n(s)t + b n sen Wü>0 

n=U,... 


a n 


b 


n 


i ( lv 

^ h(t) d(a>t) = o 


i y 2 * 

— / 4(0 cos ,Uúl d(ut) 

T* Jo 

fS-rr/ó+a 

I a cos muí d((út) 


-\! 

* Uw 


ir/6+a 


/»llir/6+a 

•/7'tt/ 6+a 


I a cos nu>t d(wt) 


4/ a rm 

-sen — sen na para n = 1,3,5, ... 

rt7T 3 


0 para n = 2,4, 6,... 

1 f 2ir 

— / 4(0 sen n(út d((út) 

77 Jo 

1*51x16+a 

I a sen nut d((út) 


¿í/ 

77 L Jix/ 


ix!6+a. 


/*\\ix/6+a 

Jlixl6+a 


I a sen nut J(cor) 


a nix 

-sen — cos na para n = 1, 3, 5,... 

/ITT 3 ^ 

0 para n = 2,4, 6,... 
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Como a 0 = 0 y las corrientes armónicas para n = múltiplo de 3 están ausentes en una fuente tri¬ 
fásica balanceada, la corriente de entrada se puede expresar en la siguiente forma: 

oo 

i s (t) = 2 V2 I sn sen(mi)í + <J>„) para n = 1, 5,7,11,13,... 

n = 1.3,5,... 

en donde 

<J>„ = tan -1 y- = -na (10.28) 

t> n 

El valor rms de la H-ésima armónica de la corriente de entrada es 
_ 1 / 9 .9x1/7 2 V2 I a ni\ 

/ín = V5 “ + 5 = ~ SCn T ( 10 - 29 ) 

El valor rms de la corriente fundamental es 


V6 

4l = - h = 0.77977. 


La corriente rms de entrada es 


81654 


[ 9 rSir/G+a 11/2 Hy 

EjL '’H 

HF = - 1 ^ = [^ 2 - i]" 2 = 0.3108 es decir 31 j 


DF = cosí))! = cos(-a) 
PF 


j ^ 

-y cos(-a) = — eos a = 0.9549 DF 

4 * 


b. Para a = tt/3, V n = eos (ir/3) = 0.5; //F = 31.08%, DF = eos 60° = 0.5 y FP = 0.478 (en retraso). 


Nota: Si se compara el FP con el del ejemplo 10.5, en el que la carga es puramente resistiva, 
se aprecia que el FP de la entrada depende del FP de la carga. 

10.6.1 Convertidor trifásico completo con carga RL 

De acuerdo con la figura 10.5b, el voltaje de salida es 


v 0 


v ab = V2 V ab sen 
V2 V ab sen ü)/' 



TT 

para — 4- a 
6 


TT 


para — + a 


(oí < — + a 
2 

2 TT 

coC < — + a 
3 
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donde coi' = coí 4- tt/6 , y V ab es el voltaje rms de entrada de línea a línea. Definiendo a v ab como 
voltaje de referencia del tiempo, se puede calcular la corriente i L en la carga con 



+ Ri L + E = V2 V ab sen coi' 


TT , 2TT 

para — + a < coi < ——b a 


cuya solución, de la ecuación (10.12), es 


i L = ———sen((oí - 0) - — 


+ 



E_ 

£ 


V2 V, 


ab 


sen 



e (/?/L)[(ir/3+a)/(o-í'] 


(10.30) 


en donde Z = [ R 2 + (coL) 2 ] 172 y 0 = tan *(c oL/R). Bajo una condición de estado permanente, /¿(coi' 
= 2 tt/3 + a) = /¿(coi' = tt/3 + a) = 4i- Se aplica esta condición a la ecuación (10.30) para obte¬ 
ner el valor siguiente de hv 


V2 V ab sen(2ir/3 + a - 9) - sen (tt/3 + a - e) e -(^)(^ /3 ") 

: Z i _ e -(R/t)( 1 r/3<ü) 

E 

~ ^ para > 0 


(10.31) 


Corriente discontinua en la carga. Si se iguala I L \ = 0 en la ecuación (10.31), se divide 
entre V2 V s /Z, y se sustituyen RIZ = eos 0 y c oL/R = tan 0, se obtiene el siguiente valor críti¬ 
co de la relación de voltajes, x = E!\/2V ab 


x = 


sen 


2tt 

T + «-e 


sen 


TT 

3 +a 


0 1 ^ (3tan(0)) 


1 — e ^ 


3tan(9) 


cos(0) 


(10.32) 


la cual puede resolverse para el valor crítico de a = a c para los valores conocidos de x y 0. 
Para a > a c , / L1 = 0. La corriente de carga descrita en la ecuación (10.30) fluye sólo du¬ 
rante el periodo a ^ coi ^ (3. En coi = (3, la corriente de carga cae de nuevo a cero. Las 
ecuaciones obtenidas para el caso discontinuo del rectificador de diodo en la sección 3.8 
son aplicables al rectificador controlado. 


Ejemplo 10.8 Determinación de las especificaciones de corriente del convertidor trifásico 
completo con una carga RL 

El convertidor trifásico completo de la figura 10.5a tiene una carga L = 1.5 mH, R = 2.5 O y E = 10 V. El 
voltaje de entrada, de línea a línea, es Vab = 208 V (rms), 60 Hz. El ángulo de retardo es a = tt/3. Determinar 
a) la corriente de carga en estado permanente, 4i, cuando aot' = tt/3 + a (u caí = tt/6 + a); b) la corriente 
promedio I A en el tiristor; c) la corriente rms I R en el tiristor; d) la corriente rms de salida / rms , y e) la co¬ 
rriente promedio de salida, / cd . 












www.elsolucionario.org 


10.7 Convertidores trifásicos duales 453 


Solución 


a = tt/3, R = 2.5 H, L = 1.5 mH,/= 60 Hz, co = 2 tt X 60 = 377 rad/s, = 208 V, Z = [/? 2 + (coL) 2 ] 1/2 = 
2.56 fl y 0 = tan _1 (wL/fl) = 12.74°. 

a. La corriente de estado permanente en la carga, cuando cor' = tt/3 + a, es 7 L1 = 20.49 A. 

b. Por integración numérica de i L en la ecuación (10.30), entre los límites wí' = tt/3 + a y 2tt/3 + a, 
se obtiene la corriente promedio l A = 17.42 A del tiristor. 

c. Por integración numérica de i\, entre los límites <oí' = tt/3 + ay 2tt/3 + a, se obtiene la co¬ 
rriente rms en el tiristor, I R = 31.32 A. 

d. La corriente rms de salida es 7 rms = V3 I R = V3 X 31.32 = 54.25 A. 

e. La corriente promedio de salida es 7 cd = 3 1 A = 3 X 17.42 = 52.26 A. 


Puntos clave de la sección 10.6 

• La frecuencia del rizo de salida es seis veces la frecuencia de alimentación. 

• El convertidor trifásico completo se suele usar en las aplicaciones prácticas. 

• Puede operar en dos cuadrantes, siempre que la carga sea altamente inductiva y mantenga 
una corriente continua. 


10.7 CONVERTIDORES TRIFÁSICOS DUALES 


En muchos impulsores de velocidad variable se requiere en general la operación de cuatro cua¬ 
drantes, y se usan mucho los convertidores trifásicos duales en aplicaciones hasta por el nivel de 
los 2000 kW. La figura 10.6a muestra unos convertidores trifásicos duales, en donde se conectan 
dos convertidores trifásicos “espalda con espalda”. Hemos visto en la sección 10.4 que, debido a 
las diferencias de voltajes instantáneos entre los voltajes de salida de los convertidores, por ellos 
pasa una corriente circulante. En el caso normal, la corriente circulante se limita con el reactor 
circulante L r , que se ve en la figura 10.6a. Los dos convertidores se controlan de tal manera que 
si oq es el ángulo de retardo del convertidor 1, el ángulo de retardo del convertidor 2 es a 2 = tt 
— oq. La figura 10.6b muestra las formas de onda de los voltajes de entrada y de salida, y del vol¬ 
taje a través del inductor L r . La operación de cada convertidor es idéntica a la de un convertidor 
trifásico completo. Durante el intervalo (tt/6 + cq) < cor < (tt/ 2 + eq), aparece el voltaje v ah de 
línea a línea a través de la salida del convertidor 1, y aparece v bc a través del convertidor 2. 

Si se definen como sigue los voltajes de línea a neutro: 




los voltajes correspondientes de línea a línea son 
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L r L r 




FIGURA 10.6 

Convertidor trifásico dual. 
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Vbc = V bn ~ V cn 

^ca V cn V an 


10.7 

V3 V m sen 
V3 V m sen 


Convertidores trifásicos duales 



455 


Si v 0 i y v o2 son los voltajes de salida de los convertidores 1 y 2, respectivamente, el voltaje instan¬ 
táneo a través del inductor, durante el intervalo (ttI 6 + cq) < (oí < (tt/2 -I- oq), es 


v r = v ol + v o2 = v ab - v bc 
= V3 V, 


sen 


(“' + 1) - sen (“' -1) 


(10.33) 


= 3V m eos ( a>r — — 


La corriente circulante se calcula con 


t r (í) = —— / v r d(toí) = —— / 314, eos ( ü)í - ^ ) d(wí) 

^rM+Oi “4A/6+U, V °/ 

-?)- seo “‘] 


sen a)/ 


(10.34) 


La corriente circulante depende del ángulo de retardo y de la inductancia L r Esta corriente 
se vuelve máxima cuando wí = 2^/3 y aj = 0. Aun sin carga externa alguna, los convertidores 
funcionarían en forma continua, debido a la corriente circulante, como resultado del rizo de 
voltaje a través del inductor. Esto permite una inversión uniforme de la corriente en la carga, 
durante el cambio de operación de un cuadrante a otro, y proporciona una respuesta dinámica 
rápida, en especial para los impulsores de motores eléctricos. 

Secuencia de disparo. La secuencia de disparo es la siguiente: 

1. En forma parecida al convertidor monofásico dual, disparar el convertidor positivo con un 
ángulo de retardo eq = a. 

2. Disparar el convertidor negativo con un ángulo de retardo ol 2 = tt - a, 3. través de circuitos 
aisladores de compuerta. 


Puntos clave de la sección 10.7 

• El convertidor trifásico dual se usa en aplicaciones de alta potencia, hasta de 2000 kW. 

• Cuando la carga es muy inductiva, el convertidor dual puede operar en cuatro cuadrantes. 
La corriente puede entrar y salir de la carga. 

• Se necesita un inductor de cd para reducir la corriente circulante. 
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10.8 MEJORAS AL FACTOR DE POTENCIA 

El FP de los convertidores controlados por fase depende del ángulo de retardo a, y en general 
es bajo, en especial en el intervalo de bajos voltajes de salida. Estos convertidores generan ar¬ 
mónicas en la alimentación. Con conmutaciones forzadas se puede mejorar el FP de entrada y 
reducir los niveles de armónicas. Estas técnicas de conmutación forzada se están volviendo atrac¬ 
tivas para conversión de cd a ca [3,4]. Con los adelantos en los dispositivos semiconductores de 
potencia (por ejemplo, tiristores apagados en compuerta [GTO], transistores bipolares de com¬ 
puerta aislada [IGBT], se pueden implementar todas las técnicas de conmutación forzada para 
inversores, que se explicaron en la sección 6.6, en los convertidores prácticos cd-ca [12-14]. En 
esta sección se describen las técnicas básicas de conmutación forzada para convertidores cd-ca, 
que se pueden clasificar como sigue: 

1. Control por ángulo de extinción 

2. Control por ángulo simétrico 

3. Modulación por ancho de pulso (PWM) 

4. Sinusoidal monofásica (PWM) 

5. Control por PWM trifásica 

10.8.1 Control por ángulo de extinción 

La figura 10.7a muestra un convertidor monofásico con dos interruptores, y S 2 . En paralelo 
con la carga se conecta un diodo de corrida libre D m . Las acciones de conmutación de S x y S 2 se 
pueden hacer con GTO. Las características de los GTO (o de los IGBT) son tales que un GTO 
se puede activar aplicando a su compuerta un pulso positivo corto, como en el caso de los tiristo¬ 
res normales, y se puede desactivar aplicando un pulso negativo corto a su compuerta. Un IGBT 
permanece activado mientras haya aplicado un voltaje de compuerta a su terminal de compuerta. 

En un control por ángulo de extinción, el interruptor se abre cuando coi = 0, y se cierra 
por conmutación forzada cuando cor = tt — p. El interruptor S 2 se abre cuando coi = tt y se cie¬ 
rra cuando coi = 2tt — p. El voltaje de salida se controla haciendo variar el ángulo de extinción 
p. La figura 10.7b muestra las formas de onda del voltaje de entrada, voltaje de salida, corriente 
de entrada y corriente por los interruptores de tiristor. La componente fundamental de la co¬ 
rriente de entrada está adelantada al voltaje de entrada, y el factor de desplazamiento (y el FP) 
está en adelanto. En algunas aplicaciones, puede ser buena esta propiedad, para simular una car¬ 
ga capacitiva y para compensar caídas de voltaje de línea. 

El voltaje promedio de salida se calcula con 

2 /‘ 1T_P V 

V cd = — / V m sen coi d(coí) = — (1 + eos p) (10.35) 

2ttJ 0 77 

y V cá se puede hacer variar desde 2V m hr hasta 0, variando p desde 0 hasta tt. El voltaje rms de 
salida es 


-&T’ 

[*(’■ 


11/2 


V 2 m sen 2 wí d((at) 


Vm 

V2 


P + 


sen 20\1 1/2 


(10.36) 
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FIGURA 10.7 

Semiconvertidor monofásico de conmutación forzada 


La figura 10.8a muestra un convertidor monofásico completo en el que los tiristores T h T 2 , T 3 y 
T 4 se sustituyen con los interruptores 5 1? S 2 , S 3 y S 4 de conmutación forzada. Cada interruptor 
conduce durante 180°. Los interruptores S x y S 2 están activados desde coi = 0 hasta caí = tt — (3, 
y suministran corriente a la carga durante el medio ciclo positivo del voltaje de entrada. De igual 
modo, los interruptores S 3 y S 4 están activados desde caí = tt hasta caí = 2tt - p, y suministran co¬ 
rriente a la carga durante el medio ciclo negativo del voltaje de entrada. Para una carga inducti¬ 
va, se debe proporcionar la trayectoria de corrida libre para la corriente en la carga mediante los 
interruptores S 1 S 4 o S 3 S 2 . La secuencia de disparo sería 12,14,34 y 32. En la figura 10.8b se ven 
las formas de onda del voltaje de entrada, voltaje de salida, corriente de entrada y corriente por 
los interruptores. Cada interruptor conduce durante 180°, y el convertidor se opera como semi¬ 
convertidor. La acción de corrida libre se logra con dos interruptores de la misma rama. Los vol¬ 
tajes promedio y rms de salida se expresan con las ecuaciones (10.35) y (10.36), respectivamente. 

El rendimiento de esos convertidores, con control por ángulo de extinción, es parecido a 
los de control por ángulo de fase, excepto que el FP es en adelanto. Con control por ángulo de fa¬ 
se, el FP está en retraso. 

10.8.2 Control por ángulo simétrico 

El control por ángulo simétrico permite el funcionamiento de un cuadrante, y la figura 10.7a 
muestra un semiconvertidor monofásico con interruptores Si y S 2 a conmutación forzada. El 
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FIGURA 10.8 

Convertidor monofásico completo de conmutación forzada. 


interruptor S x se abre cuando wf = (tt - (3)/2, y se cierra cuando wf = (tt + p)/2. El interruptor 
S 2 se abre cuando coi = (377 + (3)/2. El voltaje de salida se controla haciendo variar el ángulo de 
conducción p. Las señales de compuerta se generan comparando medias ondas senoidales con 
una señal de cd, como se ve en la figura 10.9b. La figura 10.9a muestra las formas de onda de vol¬ 
taje de entrada, voltaje de salida, corriente de entrada y corriente por los interruptores. La com¬ 
ponente fundamental de la corriente de entrada está en fase con el voltaje de entrada, y el DF es 
unitario. En consecuencia, mejora el FP. 

El voltaje promedio de salida se calcula con 


2 /*(' ir + 3) /2 

Vdc = r- / Vm sen wf d(wf) 

¿T* 7(ir-p)/2 


2V 


m P 

— sen — 
2 


7T 


(10.37) 
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FIGURA 10.9 

Control por ángulo simétrico. 
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y se puede variar V cd desde 2V m /n hasta 0, variando p desde tt hasta 0. El voltaje rms de salida se 
define por 


V = 

y rms 


2 _ 

2-it 


1. 


( , rr+3)/2 


(tt P )/2 


V 2 m sen 2 c ot d(u>t) 


1/2 


11/2 


i <í!+sen|3) 


(10.38) 


Ejemplo 10.9 Determinación de los rendimientos de un convertidor monofásico completo 
con control por ángulo simétrico 

El convertidor monofásico completo de la figura 10.8a se opera con control por ángulo simétrico. La co¬ 
rriente en la carga es continua, y su valor promedio es I a , y el contenido de rizo es despreciable, a) Expresar 
la corriente de entrada al convertidor como serie de Fourier y determinar el HF de la corriente de entrada, 
el DF y el PF de la entrada, b) Si el ángulo de conducción es p = tt/ 3 y el voltaje pico de entrada es V m = 
169.83 V, calcular F cd , HF, DF y FP. 

Solución 

a. La forma de onda de la corriente de entrada se ve en la figura 10.9a, y la corriente instantánea de 
entrada se puede expresar como sigue, en una serie de Fourier: 

oo 

i s (t) = a 0 4- ^ (A n cosno)t + B n sen nut) 

n = 1,2,... 


en donde 


a 0 


i I" / > ('*+P)/2 

= ^~ / I a d{ix>t) - / I a d((jit) 


/('ir—p)/2 
/» 2 tt 


= 0 


/ (3tt—P)/2 

1 

a n = — I i s (t) eos ruút ¿f(o)í) = 0 
JO 

K-'-j 

= 0 para n = 2, 4,... 

Ya que a 0 = 0, la corriente de entrada se puede expresar como sigue: 


* / 2lT 4 I a n|3 

b n = — / i s (t) sen nwt d(u>t) =-sen — para n = 1,3,... 

nn 2 


4(0 = S V2 /„ sen(ncoí + 4>„) 

n=l,3,5,... 


(10.39) 


donde 


()>„ = tan" 1 ^ = 0 

t> n 


(10.40) 


El valor rms de la n-ésima armónica de la corriente de entrada es 
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El valor rms de la corriente fundamental es 

2V2 I a p 

h\ =-sen - 

7T 2 

La corriente rms de entrada se determina como sigue: 


Is = la 


iy/.y 

1/2 

rr _1 

= 

- \ /si / 

. 


HF = 

DF = eos = 1 
FP 


TTp 


- 11/2 


4(1 - eos P) 


- 1 


-m 


™ 2V2 p 

DF = —7= sen — 

Vpí 2 


b. P = tt/ 3 y DF = 1.0. Según la ecuación (10.37), 

►.83 


, 169.fi 


sen - = 54.06 V 
6 


De la ecuación (10.38), 


169.83 /P + 


V = 

V2 V 


'■m 


/p + sen P Y /2 
“—^—“ ) = 93 ' 

2V2\ 


72 V 


V 


sen — = 0.4502/ fl 
6 


4 = = 0.5774 I a 


HF = 


r/ / \ 2 - 11/2 

- 1 j = 0.803 es decir 


80.3% 


PF = -y- = 0.7797 (en retraso) 


(10.42) 

(10.43) 

(10.44) 

(10.45) 

(10.46) 


Nota: El FP mejora bastante; sin embargo aumenta el HF. 


10.8.3 Control por PWM 

Si se controla el voltaje de salida de convertidores monofásicos haciendo variar el ángulo de 
retardo, el ángulo de extinción o el ángulo simétrico, sólo hay un pulso por medio ciclo en la co¬ 
rriente de entrada al convertidor, y el resultado es que la armónica de orden menor es la tercera. 
Es difícil filtrar y separar una corriente armónica de orden bajo. En el control por PWM, los in¬ 
terruptores del convertidor se abren y cierran varias veces durante un medio ciclo, y el voltaje de 
salida se controla haciendo variar el ancho de los pulsos [15-17]. Las señales de compuerta se ge¬ 
neran comparando una onda triangular con una señal de cd, como se muestra en la figura 10.10b. 
La figura 10.10a muestra el voltaje de entrada, voltaje de salida y corriente de entrada. Las 
armónicas de orden menor se pueden eliminar o reducir seleccionando la cantidad de pulsos por 
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FIGURA 10.10 



Control PWM. 


(b) 


medio ciclo. Sin embargo, si aumenta la cantidad de pulsos también se incrementa la magnitud 
de las armónicas de orden mayor, que se podrían filtrar separándolas con facilidad. 

El voltaje de salida y los parámetros de rendimiento del convertidor se pueden determinar 
en dos pasos: 1) considerando sólo un par de pulsos tales que si uno comienza en coi = oq y termina 
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en (or = aj + 8 b el otro pulso comienza en odí = tt + a 1? y termina en coi = (tt + aj + b x ); y 2) 
combinando los efectos de todos los pares. Si el ra-ésimo pulso comienza en coi = a m y su anchu¬ 
ra es § m , el voltaje promedio de salida debido a p pulsos se calcula como sigue: 


p r 2 r a m + ^ m 

v ác = 2 sen coi d(orf) 

m=l L4TT 

= 2 [ cos «m - cos(a m + 8 m )] 


(10.47) 


m = l 


Si la corriente de carga con un valor promedio I a es continua y tiene rizo despreciable, la corriente 
instantánea de entrada se puede expresar como la siguiente serie de Fourier: 


i s (t) = A 0 + ^ (Ai cos + B n sen nut) 

ai = 1,3,. .. 


(10.48) 


Debido a la simetría de la forma de onda en la entrada no puede haber armónicas pares, y A 0 de¬ 
be ser cero; los coeficientes de la ecuación (10.48) son 


1 f 

A n = — / i s (t) cos mút d((út) 
^ J o 

-MH 


I a eos nu>t d(u>) 


2 r +c 

77 J rr+a m 


TT+a m +S m /2 


I a eos nu>t d ( iot) 


= 0 


/* 2 tt 


ai p 

a 

AITT¿1 
— sen 


i s (t) sen ruút 

d(u>t) 

r<*m + Sm 


/ I a sen nu>t 

•' < *m + &m /2 


( n K\ 

~ r 

, sen I” J 

sen 


d{wt) - ^ í 


7r+a m +8 m /2 


I a sen mút d(o)t) 


n a„, + 


38, 


n | a m + + ir 


para n = 1, 3, 5,... 
La ecuación (10.48) se puede reexpresar como sigue: 


4(0 = ¿ V5 /„ sen(nwí + 4>„) 

n=l,3,... 


(10.49) 


(10.50) 


donde <J>„ = tan _1 (>l„/fi„) = Oe I n = {A 2 n + B 2 n ) m lV2 = BjVl. 

10.8.4 PWM sinusoidal monofásica 

Se pueden variar los anchos de los pulsos para controlar el voltaje de salida. Si hay p pulsos por 
medio ciclo con ancho igual, el ancho máximo de un pulso es tt /p. Sin embargo, los anchos de los 
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FIGURA 10.11 

Control por ancho de pulso sinusoidal. 


pulsos podrían ser distintos. Es posible escoger esos anchos de tal modo que se puedan eliminar 
ciertas armónicas. Hay métodos distintos para variar los anchos de los pulsos, y el más común es 
el de modulación por ancho de pulso sinusoidal (SPWM) [18-20]. En el control SPWM, como se 
ve en la figura 10.11, los anchos de pulso se generan comparando un voltaje de referencia trian¬ 
gular v r de amplitud A r y frecuencia f r con un voltaje semi-sinusoidal de portadora, v c , de ampli¬ 
tud A c variable y frecuencia 2 f s . El voltaje sinusoidal v c está en fase con el voltaje de fase de 
entrada v s y tiene el doble de la frecuencia de alimentación f s . Los anchos de los pulsos (y del 
voltaje de salida) se varían cambiando la amplitud A c o el índice de modulación M, de 0 a 1. El 
índice de modulación se define como 



(10.51) 


En un control PWM sinusoidal, el DF es unitario y se mejora el FP. Las armónicas de 
orden menor se eliminan o se reducen. Por ejemplo, con cuatro pulsos por medio ciclo, la armó¬ 
nica de orden menor es la quinta, y con seis pulsos por medio ciclo, es la séptima. Se pueden usar 
programas de computadora para evaluar los rendimientos de control por PWM uniforme y por 
SPWM, respectivamente. 
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Notas : 

1. Para tener una modulación con pulsos múltiples, los pulsos se distribuyen uniformemente 
y tienen los mismos anchos, 8 = 8 m . Para un control por SPWM, los pulsos no están distri¬ 
buidos uniformemente y sus anchos son distintos. Para un control por SPWM se pueden 
usar las ecuaciones de la sección 10.8.3, que se deducen en formas generales. 

2. En forma parecida a los inversores PWM, las señales de disparo de los convertidores se 
generan comparando una señal portadora, v cn con una señal de referencia, v reí , para man¬ 
tener el voltaje o la corriente que se desean. Para los rectificadores, se desea tener una en¬ 
trada sinusoidal i s que esté en fase con el voltaje de alimentación v s , para obtener un FP 
alto en la entrada, con un valor bajo de THD de la corriente de entrada. 

10.8.5 Rectificador trifásico PWM 

Hay dos topologías de circuito para los rectificadores trifásicos: 1) un rectificador de fuente de 
corriente, donde se hace la inversión de potencia por inversión de voltaje de cd, y 2) un rectificador 
de fuente de voltaje, donde la inversión de potencia es por inversión de corriente en el enlace de 
cd. La figura 10.12 muestra los circuitos básicos de esas dos topologías [5]. 

Un rectificador trifásico de fuente de voltaje, con lazo de control con retroalimentación, se 
ve en la figura 10.13a. El voltaje de enlace de cd se mantiene en un valor deseado de referencia 
usando un lazo de control con retroalimentación. Se mide y se compara con una referencia, Vref. 
La señal de error activa y desactiva los seis dispositivos de interrupción del rectificador. El flujo 
de potencia de y hacia la fuente de ca se puede controlar de acuerdo con los requisitos de volta¬ 
je de enlace de cd. El voltaje V D se mide en el capacitor C D del lado de cd. Al controlar el voltaje 
de enlace de cd de modo que el flujo de corriente se invierta en el enlace de cd se puede controlar 
la inversión de potencia. 

En el modo de operación como rectificador, la corriente I D es positiva, y el capacitor C D se 
descarga a través de la carga de cd; la señal de error demanda más potencia de la fuente de ca al 
circuito de control. El circuito de control toma la potencia de la fuente generando las señales 
PWM adecuadas para los dispositivos de conmutación. Pasa más corriente del lado de ca al de 
cd, y se recupera el voltaje del capacitor. En el modo de operación como inversor, I D se vuelve 
negativa y el capacitor C D se sobrecarga. La señal de error demanda que el control descargue al 
capacitor y regrese potencia al suministro de ca. 

La PWM puede controlar tanto potencia activa como potencia reactiva. Así, se puede usar 
este tipo de rectificador para corrección de FP. Las formas de onda de corriente alterna también 
se pueden mantener casi sinusoidales, reduciendo la contaminación por armónicas a la alimenta¬ 
ción. La PWM cierra y abre los interruptores en una forma preestablecida, por lo general una 
forma sinusoidal de voltaje o corriente [26]. Un ejemplo, la modulación de una fase se muestra 
en la figura 10.13b con amplitud de V mo d para la señal moduladora. 

Dependiendo de la estrategia de control, un rectificador de conmutación forzada puede 
ser operado ya sea como inversor o como rectificador [22]. Por consiguiente, con frecuencia se le 
llama convertidor. Dos de esos convertidores se conectan con frecuencia en cascada para con¬ 
trolar el flujo de potencia del suministro de ca a la carga, y viceversa, como se ve en la figura 
10.14. El primer convertidor transforma la ca a un voltaje de enlace de cd, y el segundo conver¬ 
tidor convierte la cd en una ca variable, de frecuencia fija o variable [23-25]. Las técnicas avan¬ 
zadas de control (por ejemplo, modulación por vector espacial y SPWM) pueden mantener 
una corriente de entrada casi sinusoidal de la fuente de ca, a un FP unitario, y alimentar un 
voltaje o corriente de salida casi sinusoidal a la carga [6,7,21]. Se pueden usar técnicas avanzadas 
de control para generar la salida trifásica a partir de una fuente monofásica [8,9]. 
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Carga 
de cd 



+ 

Carga 
de cd 


(b) 


FIGURA 10.12 

Topologías básicas de rectificadores PWM con conmutación forzada: a) rectificador de fuente 
de corriente; b) rectificador de fuente de voltaje. 

Entre las ventajas principales están: 

• Se pueden modular la corriente o el voltaje, generando menor contaminación por armónicas. 

• Se puede controlar el FP, y hasta se puede hacer que esté en adelanto. 

• El circuito se puede construir como rectificador de fuente de voltaje o de fuente de co¬ 
rriente. 

• El FP se puede invertir invirtiendo la corriente en el enlace de cd. 

Puntos clave de la sección 10.8 

• Los convertidores con conmutación forzada permiten controlar el FP de la fuente de ca a 
la carga y viceversa, minimizando al mismo tiempo el contenido de armónicas y mante¬ 
niendo el FP alto en la entrada. 

• Se puede usar la misma topología de circuito para rectificación (ca-cd) e inversión (cd-ca). 
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FIGURA 10.13 

Rectificador de fuente de voltaje con conmutación forzada. 


• Los convertidores tiristor y GTO se usan especialmente para aplicaciones de alto voltaje y 
alta potencia. 

.9 SEMICONVERTIDORES MONOFÁSICOS 

El arreglo del circuito de un semiconvertidor monofásico se ve en la figura 10.15a, con una carga 
altamente inductiva. Se supone que la corriente de carga es continua y no contiene rizo. Duran¬ 
te el medio ciclo positivo, el tiristor 7\ tiene polarización directo. Cuando ese tiristor se dispara 
en coi = a, la carga se conecta a la alimentación a través de T x y D 2 , durante el periodo a < coi < 
tt. Durante el periodo de tt < coi < (tt + a), el voltaje de entrada es negativo y el diodo D m de 
corrida libre tiene polarización directa. Este diodo D m conduce para proporcionar continuidad 
de corriente en la carga inductiva. La corriente de la carga es transferida de 7\ y D 2 a D m ; y el tiris¬ 
tor Ti y el diodo D 2 se desactivan. Durante el medio ciclo negativo del voltaje de entrada, el ti¬ 
ristor T 2 tiene polarización directa y el disparo del tiristor T 2 en coi = tt + a invierte la polarización 
de D m . El diodo D m se desactiva y la carga se conecta a la alimentación a través de T 2 y D x . 

La figura 10.15b muestra la región de operación del convertidor, donde el voltaje y la corrien¬ 
te tienen polaridad positiva. La figura 10.15c muestra las formas de onda del voltaje de entrada, 
voltaje de salida, corriente de entrada y las corrientes por T x , T 2 , D x y D 2 . Este convertidor tiene 
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FIGURA 10.14 

Dos convertidores con conmutación forzada conectados en cascada. 
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FIGURA 10.15 

Semiconvertidor monofásico. 


mejor FP debido al diodo de corrida libre, y se usa con frecuencia en aplicaciones hasta de 15 kW, 
donde es aceptable la operación de un cuadrante. 

El voltaje promedio de salida se puede calcular con: 


cd 


= a r 
~ 2tt J a 


2V 

V m sen (oí d(orf) = - [—eos o>í]£ 

2tt 


(1 + eos a) 


(10.52) 
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y V cd se puede variar desde IVJ'u hasta 0, variando a de 0 a tt. El voltaje promedio máximo de 
salida es V dm = 2V m hi , y el voltaje normalizado promedio de salida es 

^cd 

V n = —— = 0.5(1 + eos a) (10.53) 

V dm 

El voltaje rms de salida se calcula con 


r 2 

r 

1/2 


~ví r 

& 

/ V 2 m sen 2 coi d(u>t) 
la 


= 

—— / (1 — eos 2o)í) d(b)t) 

. 2tt J a 

v m i 

\ \ ( t sen 2a 

\] 

1/2 


V2 ¡ 

LA 2 

)\ 




(10.54) 


Ejemplo 10.10 Determinación de la serie de Fourier de la corriente de entrada y del FP 
de entrada en un semiconvertidor monofásico 

El semiconvertidor de la figura 10.15a se conecta a una fuente de 120 V, 60 Hz. Se puede suponer que la co¬ 
rriente en la carga, / fl , es continua y que su contenido de rizo es despreciable. La relación de vueltas del 
transformador es unitaria, a) Expresar la corriente de entrada en una serie de Fourier; determinar el HF, DF 
de la corriente de entrada y el FP de entrada, b) Si el ángulo de retardo es a = tt/ 2, calcular V cd) V n , HF, 
DF y PF. 

Solución 

a. La forma de onda de la corriente de entrada se ve en la figura 10.15c, y la corriente ins¬ 
tantánea de entrada se puede expresar como serie de Fourier en la siguiente forma: 


donde 


i s (t) = a 0 + ^ (A n cosn<út + B n sen moí) 

n= 1,2,... 


(10.55) 


¿jf 4(0 d(wt) = L y*i a d(o>t) - J\d(o>t) 

i r 2ir 

= — / i s (t) eos «coi d(u>t) 

V Ja 

1 r r r 

= — / I a eos mút d(iút) — / I a eos «caí d(u)í) 

^ \-Ja J' rr+a 

2 I a 

=-sen na para n = 1,3,5,... 

nir 

= 0 para n = 2, 4, 6 ,... 

1 r 2 * 

— — ¡ i s (t) sen nmt d(ut) 

^ Ja 

i r r r 2 * 

= — / I a sen nut d(cof) — / l a sen nut d(ut) 

^ tJa J-n+a 


/•2tt 


a 0 = 


= 0 


21 a 


(1 + eos na) para n = 1, 3, 5,... 


= 0 para n = 2,4, 6,... 
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Ya que a 0 = 0, la ecuación (10.55) se puede escribir como 

oo 

i s (t) = 2 V2 I sn sen(«o)í + <}>„) 


(10.56) 


donde 

4>n = tan* 1 a r=- r ^ (10-57) 

b n 2 

El valor rms de la n-ésima armónica componente de la corriente de entrada se deriva como 

(10.58) 


, 1 , 2 , 2 x 1/2 2V5 I a na 

Isn = — { a n + b n ) =^-cos T 


De acuerdo con esta ecuación, el valor rms de la corriente fundamental es 

, 2V2I a a 
h\ = —— eos - 
IT Z 

La corriente rms de entrada se puede calcular con la ecuación (10.58) como 

i 1/2 


/ oo \1 

= ( 2 4,) 

\w = l,2_ / 


También, I s se puede determinar en forma directa con 

11/2 




T 


De acuerdo con la ecuación (3.10), HF = [(/s// 5 i) 2 — 1] 1/2 , es decir 


HF = 


tt(tt — a) 


.4(1 + eos a) 
De acuerdo con las ecuaciones (3.9) y (10.57), 


- 1 


1/2 


DF = eos <t>i = eos 


(-!) 


De la ecuación (3.11), 


„„ h\ a V2(l + cosa) 

FP = — COS — = - rzr- 

Is 2 [tt(tt - a)] 1/2 


(10.59) 


(10.60) 


(10.61) 


a = tt/ 2 y V m = V2 X 120 = 169.7 V. De la ecuación (10.52), V cd = (VVtt)( 1 + eos) = 54.02 V, 
Según la ecuación (10.53), V n = 0.5 (tanto por uno) y de la ecuación (10.54), 


V = —— 

V rms yg 


1 ( sen 2a \ 

-r _a+- H 


1/2 


= 84.57 V 


2 V 2 I a 7r 

/ 5l =-- eos - = 0.63664 

7T 4 


TT 
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h 

HF 


<t>i 

FP 



or 48.35% 

= 0.7071 


~ eos ^ = 0.6366 (en retraso) 


Nota: Los parámetros de rendimiento del convertidor dependen del ángulo a de retardo. 

10.9.1 Semiconvertidor monofásico con carga RL 

En la práctica, una carga tiene una inductancia finita. La corriente en la carga depende de los 
valores de la resistencia R de la carga, la inductancia L de la carga y del voltaje E de la batería, 
como se ve en la figura 10.15a. La operación del convertidor se puede dividir en dos modos: el 
modo 1 y el modo 2 . 

Modo 1. Este modo es válido para 0 < coi < a, durante el cual conduce el diodo D m de 
corrida libre. La corriente i L \ en la carga, durante el modo 1, se describe con 

L ^ + Ri L i + E = 0 (10.62) 

que, con la condición inicial / L1 (coí = 0) = I Lo en el estado permanente, da como resultado 

»L 1 = I Lo e ~ (RIL) ‘ - (! - e~ (RIL) ') para i L1 > 0 (10.63) 

Al final de este modo, cuando a )t = a, la corriente de carga llega a / L1 ; esto es, 

I L i = ÍLÁut = a) = - | [1 - par a I L1 > 0 (10.64) 

Modo 2. Este modo es válido para a < car < tt, mientras conduce el tiristor T\. Si 
v s = V2V S sen cor es el voltaje de entrada, la corriente i L2 en la carga durante el modo 2 se 
puede determinar con 

L + Ri ¿2 + E — V2 V s sen coi para i L2 ^ 0 (10.65) 

dt 

cuya solución tiene la forma 

V2 V E 

ÍL 2 = —sen(wí - e) + A x e~ (R ' L) ‘ - — para i L2 & 0 

en la que la impedancia de carga es Z = [R 2 + (coL ) 2 ] 1/2 y el ángulo de impedancia de carga es 
0 = tan - 1 (coL/7?). 










www.elsolucionario.org 


10.9 Semiconvertidores monofásicos 473 


La constante se puede determinar con la condición inicial que a coi = a, i L2 = Ilu y es 


A\ — 

Sustituyendo se obtiene 

V2V 


Ili + ~ ~ 


V2V r 


R 


sen(a — 0 ) 


JRIL)(*/w) 


s E 

iL 2 = ~ sen(c ot - 0) - — + 


E V2 V s , 

4i + ^- zT Sen (“ ” ^ 


e (RIL)(al 0,-í) 


para i L2 2= 0 


( 10 . 66 ) 


I LO ~ 


Al final del modo 2, en la condición de estado permanente: I L2 (coi = tt) = ^LO- Se aplica esta con¬ 
dición en la ecuación (10.63) u se despeja ^L 0 : 

V¿V S sen( 7 r - 0 ) - sen(a - e) e (»£) (<*-*)'<■> E 
Z 1 - e -(w¿) (*/<■>) (10.67) 

para I L0 >Oy 0 <a< 7 T 

Con la ecuación (10.66) se puede determinar la corriente rms de un tiristor: 

" i 11/2 

Ir = 2tt y í’l 2 d(<*>0 

La corriente promedio de un tiristor también se puede determinar con la ecuación (10.66): 

i r\ 

Ia ~2^J *L2^(coi) 

La corriente rms de salida se calcula con las ecuaciones (10.63) y (10.66) como sigue: 

1/2 


Irms - [ 2 ñf 0 + 2 ñf 


La corriente promedio de salida se puede determinar con las ecuaciones (10.63) y (10.66) y re¬ 
sulta 


'cd 




Corriente discontinua en la carga. Si se hace que I L0 = 0 en la ecuación (10.67), dividiendo 
entre V2 V S /Z , y sustituyendo RIZ = eos 0 y coL/i? = tan 0 , se obtiene el valor crítico siguiente 
de la relación de voltajes, x = E/V2 y ab 


X = 


sen( 7 T — 0 ) — sen(a — 0 )e^” n (^ 

1 — e“(tan( 0 )) 


cos( 0 ) 


( 10 . 68 ) 


de donde se puede despejar el valor crítico correspondiente de a = a c para valores conocidos de 
x y 0. Para a > a c , 4 i = 0 . La corriente en la carga, que describe la ecuación (10.66), sólo pasa 
durante el periodo a < cdí < (3. Cuando o ot = (3, la corriente en la carga baja a cero de nuevo. 
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Secuencia de disparo. La secuencia de disparo es la siguiente: 

1. Generar una señal de pulso en el cruce del voltaje positivo de alimentación,*^ con cero. 

2. Retardar el pulso los ángulos deseados aya + tt para disparar T\ y T 2 , respectivamente, 
mediante circuitos aisladores de compuerta. 


Ejemplo 10.11 Determinación de las especificaciones de corriente de un semiconvertidor 
monofásico con una carga RL 

El semiconvertidor monofásico de la figura 10.15a tiene una carga RL de L = 6.5 mH, R = 2.5 fl y E = 
10 V. El voltaje de entrada es V s = 120 V (rms) a 60 Hz. Determinar a) la corriente I Lo en la carga cuando 
bit = <U4i cuando cor = a = 60°; b) la corriente promedio I A por el tiristor; c) la corriente rms por el tiristor I R \ 
d) la corriente rms por el tiristor, 7 rms ; e) la corriente promedio de salida 7 cd , y f) el valor crítico del ángulo de 
retardo, a c . 

Solución 

R = 2.5 íl, L = 6.5 mH,/ = 60 Hz.co = 2ir X 60 377 rad/s, V s = 120 V, 0 = taiT^Z/R) = 44.43° y Z = 3.5 O. 

a. La corriente en la carga, en estado permanente cuando a= 0, es I Lo = 29.77 A. La corriente en 
la carga, en estado permanente cuando wí = a es I L \ = 7.6 A. 

b. Por integración numérica de i L2 en la ecuación (10.66) se obtiene que la corriente promedio del 
tiristor es I A = 11.42 A. 

c. Por integración numérica de i 2 L2 entre los límites bit = a hasta tt, se obtiene la corriente promedio 
del tiristor I R = 20.59 A. 

d. La corriente rms de salida es 7 rms = 33.79 A. 

e. La corriente promedio de salida es 7 cd = 32.74 A. 

f. Por iteración con la ecuación (10.68) se obtiene que a c = 158.2°. 


Puntos clave de la sección 10.9 

• Un semiconvertidor monofásico usa un diodo de corrida libre en paralelo con la carga y 
opera en primer cuadrante. 

• El diodo de corrida libre proporciona una trayectoria para la continuidad de la corriente 
en la carga, y tiene mejor FP que el del convertidor completo. Un dispositivo de conmuta¬ 
ción conduce de a a tt. 


10.10 SEMICONVERTIDORES TRIFÁSICOS 

Los semiconvertidores trifásicos se usan en aplicaciones industriales hasta el nivel de 120 kW, 
donde se requiere la operación de un cuadrante. El FP de este convertidor se reduce a medida 
que el ángulo de retardo aumenta, pero es mejor que el de los convertidores trifásicos de media 
onda. La figura 10.16a muestra un semiconvertidor trifásico con una carga altamente inductiva, 
y la corriente en la carga tiene un contenido despreciable de rizo. 

La figura 10.16b muestra las formas de onda del voltaje de entrada, voltaje de salida, co¬ 
rriente de entrada y corriente por los tiristores y diodos. La frecuencia del voltaje de salida es 3 f s . 
El ángulo de retardo a se puede variar de 0 a tt. Durante el periodo tt/6 < o ot < 7tt/6, el tiristor 
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i X i 



FIGURA 10.16 

Semiconvertidor trifásico. 


(b) Formas de onda para a = 90‘ 
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T l está polarizado en sentido directo. Si se dispara T x cuando (oí = (tt/ 6 + a), conducen T x y D h 
y aparece el voltaje u ca , de línea a línea, a través de la carga. Cuando <dí = 7Tr/6,u ca comienza a ser 
negativo y conduce el diodo D m de corrida libre. La corriente de la carga continúa pasando por 
D m y se desactivan 7\ y D x . 

Si no hubiera diodo de corrida libre, 7\ continuaría conduciendo hasta que disparara el ti- 
ristor T 2 cuando coi = 5 tt/ 6 + a, y la acción de corrida libre se haría a través de T x y D 2 . Si a < ir/3, 
cada tiristor conduce durante 2 tt/ 3 y el diodo de corrida libre D m no conduce. En la figura 10.17 
se ven las formas de onda para un semiconvertidor trifásico con a < tt/3. 


Si se definen los tres voltajes de línea a neutro como sigue: 


Van = Vm Sen O )t 




los voltajes correspondientes de línea a línea son 






siendo V m el voltaje de fase pico de una fuente conectada en Y. 

Para a > tt/3 y voltaje discontinuo de salida, este voltaje promedio se determina con 



(10.69) 


El voltaje máximo promedio, que se presenta en un ángulo de retardo a = 0, es V dm = 3 V3 V Jti 
y el voltaje promedio normalizado de salida es 


= 0.5(1 + cosa) 

* dm 


dm 


v, 


(10.70) 
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-I s 


para a = 30 c 


FIGURA 10.17 

Semiconvertidor trifásico para 
a ^ tt/3. 
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El voltaje rms de salida se determina con 

i ^ í 1 ™ 16 

V, 


= y/ * Vm \b ( iT -« + | sen2 «) 


(10.71) 


V^cd 

V„ 


Para a < tt/ 3 y voltaje continuo de salida: 

ir/2 p 5-17/6 -Ha 

. v ab d(ü)í) + / v ca d{wt) 

¿7T L J-n/6+a Jtt/2 

V'cd 


V = 

r rms 


/ 

- Jir/ 

= 0.5(1 + eos a) 

dm 

^ /»57r/6+a 

— / v 2 ab d(o)t) + / v\ c d((at) 
Z7T r/6+a Jit/2 


3V31/ n 

2 7T 


(1 + eos a) 


1/2 


1/2 


(10.73) 

(10.74) 

(10.75) 


Ejemplo 10.12 Determinación del rendimiento de un semiconvertidor trifásico 

Repetir el ejemplo 10.5 para el semiconvertidor trifásico de la figura 10.16a. 

Solución 

El voltaje de fase es V s = 208/V5 = 120.1 V, V m = V2 V s = 169.83, V n = 0.5, y R = 10 fí. El voltaje 
máximo de salida es 


m. 


280.9 V 


El voltaje promedio de salida es V cd = 0.5 X 280.9 = 140.45 V. 


a. Para a > tt/3, la ecuación (10.70) da como resultado V n < (1 4- eos tt/3)/2 = 75%. Con una carga 
resistiva y 50% de salida, el voltaje de salida es discontinuo. De la ecuación (10.70), 0.5 = 0.5 
(1 + eos a), de donde el ángulo de retardo es a = 90°. 

b. La corriente promedio de salida es 7 cd = V cd /R = 140.45/10 = 14.05 A. De acuerdo con la ecua¬ 
ción (10.71), 


c. 


d. 


^r ms = V3 X 169.83 


_3_ 

4tt 


t — y + 0.5 sen 2 X 90°^ 


1/2 


= 180.13 V 


y la corriente rms en la carga es = 180.13/10 = 18.01 A. 


La corriente promedio de un tiristor es I A = 7 cd /3 — 14.05/3 = 4.68 A, y la corriente rms de un ti- 
ristor es I R = /JV5 = 18.01/V3 = 10.4 A. 


De acuerdo con la ecuación (3.13), la eficiencia de rectificación es 


140.45 X 14.05 
180.13 X 18.01 


0.608 es decir, 60.8% 
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e. Como un tiristor conduce durante 2tt/3, la corriente rms en la línea de entrada es I s = 7^ 
V2/3 = 14.71 A. La especificación de VA de entrada es, VI = 3 V S I S = 3 X 120.1 X 14.71 = 5300. 
De acuerdo con la ecuación (3.8), TUF = 140.45 x 14.05/5300 = 0.372. 

f. La potencia de salida es P Q = I^R = 18.01 2 X 10 = 3243.6 W. El FP de entrada es 3243.6/5300 = 
0.612 (en retraso). 


Nota: El FP es mejor que el de los convertidores trifásicos de media onda. 

10.10.1 Semiconvertidores trifásicos con carga RL 

El voltaje de salida del semiconvertidor trifásico en la figura 10.16a sería continuo o discontinuo, 
dependiendo del valor del ángulo a de retardo. En ambos casos, la forma de onda de salida se 
puede dividir en dos intervalos. 

Caso 1: Voltaje continuo de salida. Para a < tt/ 3 , la forma de onda del voltaje de salida se 
muestra en la figura 10.17. 

Intervalo 7, para 77/6 + a < coi < 77/2: Conducen el tiristor T\ y el diodo D 3 . El voltaje de 
salida es 


v Q = V ab = V5 V ab sen (wí + ^ j para ^ + a < wí < j 

donde V ab es el voltaje de línea a línea (rms) en la entrada. La corriente en la carga, ¿ L1 , durante 
el intervalo 1, se puede determinar con 

L + Rí ía + E = V2 V ab sen (coi + -7 ) para ^7 + a < coi < 
dt \ 6 / 6 2 

con las condiciones en la frontera i L ^coí = 77/6 + a) = I Lo e i¿i(a>í = n/2) = / L1 . 

Intervalo 2, para tt/ 2 < tuí < 5 tt/ 6 + a: Conducen el tiristor T x y el diodo D x . El voltaje de 
salida es 


V„ = v ca = V2 V ca sen (^wt - 


TT 5lT 

para — < coi < — + a 
2 6 


La corriente en la carga, ¿ L2 , se puede determinar con 

L + Ri L2 + E = V2 V ca sen | coí 
dt 


í) 


77 


5tt 


para — < coi < — 4- a 
2 6 


con las condiciones en la frontera Íl, 2 (íúí = tt/2) = 4 i e iufat = 5tt/ 6 + a) “ Ilo- 

Caso 2: Voltaje discontinuo de salida. Para a > tt/ 3, la forma de onda del voltaje de salida 
se ve en la figura 10.16b. 

Intervalo 7, para tt /2 < coi < tt/6 + a: Conduce el diodo D m . El voltaje de salida es cero, 
v Q — 0 para tt /2 < coi < tt/6 + a. La corriente en la carga, durante el intervalo 1 , se puede 
determinar con 

dÍ L 1 „ TT 77 

L + Ri Ll + E = 0 para — < coi < — + a 
dt 2 6 


con las condiciones iniciales /¿i(coí = 77 / 2 ) = I Lo e = tt/ 6 + a) = 7 L1 . 
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Intervalo 2, para tt/6 + a < coi < 7 tt/ 6: El tiristor T x y el diodo D x conducen. El voltaje de 
salida es 



para — + a < wí < — 
6 6 


donde V ca es el voltaje de entrada (rms) de línea a línea. La corriente i L2 en la carga, durante el 
intervalo 2, se puede determinar como sigue: 



t r 


para — + a < o>í < — 
6 6 


con las condiciones a la frontera Íl 2 ((úí = tt/6 -I- a) = / L1 e i L2 (coí = 7 tt/6) = I Lo . 

Secuencia de disparo. La secuencia de disparo es la siguiente: 

1. Generar una señal de pulso en el cruce del voltaje de fase v an positivo con cero. 

2. Retardar el pulso los ángulos deseados, a + tt/6, a + 5tt/6 ya + 9 tt/ 6 para disparar a T h T 2 
y r 3 , respectivamente, mediante circuitos de aislamiento de compuerta. 

Puntos clave de la sección 10.10 

• En forma parecida al semiconvertidor monofásico, el trifásico opera en el primer cuadran¬ 
te, y tiene un FP de entrada mejor que el del convertidor completo. 

• Dependiendo del ángulo de retardo, la corriente de salida puede ser continua o dis¬ 
continua. 


10.11 CONVERTIDORES MONOFÁSICOS EN SERIE 


Para aplicaciones en alto voltaje se pueden conectar en serie dos o más convertidores para com¬ 
partir el voltaje, y también para mejorar el FP. La figura 10.18a muestra dos semiconvertidores 
que están conectados en serie. Cada secundario tiene la misma cantidad de vueltas, y la relación 
de vueltas entre el primario y el secundario es N p /N s = 2. Si cq y a 2 son los ángulos de retardo del 
convertidor 1 y del convertidor 2, respectivamente, el voltaje máximo de salida V dm se obtiene 
cuando cq = a 2 = 0. 

En los sistemas de dos convertidores, uno de ellos se opera para obtener un voltaje de 
salida de 0 a V dm l2 , y el otro se desvía a través del diodo de corrida libre. Para obtener el voltaje 
de salida de V dm l 2 a F m , un convertidor está completamente activado (en un ángulo de retardo 
a i = 0) y se varía el ángulo de retardo a 2 del otro convertidor. La figura 10.18b muestra el voltaje 
de salida, las corrientes de entrada a los convertidores y la corriente de entrada de la alimentación, 
cuando los dos convertidores trabajan con una carga altamente inductiva. 

De acuerdo con la ecuación (10.52), los voltajes promedio de salida de los dos semiconver¬ 
tidores son 
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(a) Circuito 
Ved 


0 


TI 




cd 


(c) Cuadrante 


I. : 


I a /2 

0 

-I a /2 

-I. 


rx 


77 77 + C* 2 2tT ü)t 


1 

1 

1 

1 

1 

1 


1 

1 

1 

“h \ la 

77 , 

1 

277 ü)t 

1 

1 

1 



1 

77 + a 2 277 

C¿2 77 

1 


Cüt 

-i "• la 

1 



a 2 


T* 7T + a 2 


277 6üt 


Corriente en la carga 


íüt 


(b) Formas de onda 


FIGURA 10.18 

Semiconvertidores monofásicos en serie. 

El voltaje de salida resultante de los dos convertidores es 


K cd = + V^n = -(2 + eos a, + eos a 2 ) 

TT 


(10.76) 


El voltaje promedio máximo de salida, para = a 2 = 0, es V dm = 4VJtt. Si el convertidor 1 tra¬ 
baja, 0 < a] < tt, y a 2 = tt, entonces 


V cd l^cdl "i” Vcd2 


cdl T y cd2 ~ ~(1 + COSO!) 
77 


(10.77) 
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y el voltaje normalizado promedio de salida es 


Ved 

V n = = 0.25(1 + cose*!) 

Vdm 


dm 


(10.78) 


Si ambos convertidores están trabajando: a 1 = 0y0sa 2 £n, entonces 



(10.79) 


y el voltaje normalizado promedio de salida es 


V n = = 0.25(3 + eos a 2 ) 

V dm 


dm 


(10.80) 


La figura 10.19a muestra dos convertidores completos que están conectados en serie, y donde la 
relación de vueltas entre el primario y el secundario es N p IN s = 2. Ya que no hay diodos de co¬ 
rrida libre, uno de los convertidores no se puede desviar, y ambos convertidores deben operar al 
mismo tiempo. 

En el modo de rectificación, un convertidor se adelanta totalmente (aj = 0) y el ángulo de 
retardo a 2 del otro convertidor se hace variar de 0 a tt para controlar el voltaje de salida de cd. 
La figura 10.19b muestra el voltaje de entrada, voltaje de salida, corriente de entrada a los conver¬ 
tidores y corriente de alimentación. Al comparar la figura 10.19b con la figura 10.15b, se puede 
observar que la corriente de entrada que viene de la fuente es semejante a la del semiconvertidor. 
El resultado es que el FP de este convertidor mejora, pero es menor que el de los semiconverti- 
dores en serie. 

En el modo de inversión, un convertidor está totalmente retrasado, a 2 = tt y el ángulo de 
retardo cq del otro convertidor se hace variar de 0 a tt para controlar el voltaje promedio de sa¬ 
lida. La figura 10.19d muestra las características v—i de los convertidores completos en serie. 

De acuerdo con la ecuación (10.5), los voltajes promedio de salida de dos convertidores 
completos son 


t / _ tn 

V cál = ——cosa! 

TT 


x/ m 

V cd 2 - eos a 2 

TT 


El voltaje resultante promedio de salida es 


Ved = V'cdl + ^Cd2 = -- (eos 0¡! + COS Ot 2 ) 

TT 


(10.81) 


El voltaje máximo promedio de salida, para aj = a 2 = 0, es V dm = AVJ'n. En el modo de rectifi¬ 
cación, a! = 0 y 0 < a 2 < tt; entonces 


^cd - V'cdi + Vedi - —— (1 + cosa 2 ) 

TT 


(10.82) 


y el voltaje normalizado de salida de cd es 


= = 0.5(1 + eos a 2 ) 

y dm 


V, 


(10.83) 
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(a) Circuito 



(c) Formas de onda para una carga altamente inductiva 



(d) Cuadrante 


FIGURA 10.19 

Convertidores monofásicos completos. 
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en el modo de inversión, 0 < eq < 77 y a 2 = 77; entonces 

2V 

V'cd = V M + V cd2 = — ^ (eos a x - 1) (10.84) 

TT 

y el voltaje promedio normalizado de salida es 

V„ = = 0.5(cos ai ~ 1) (10.85) 

V dm 

Secuencia de disparo. La secuencia de disparo es la siguiente: 

1. Generar un pulso de señal en el cruce del voltaje positivo de fase, v 5 , con cero. 

2. Retardar el pulso los ángulos deseados, cq = 0 y a 2 = a para disparar el convertidor 1 y el 
convertidor 2, respectivamente, a través de circuitos de aislamiento de compuerta. 


Ejemplo 10.13 Determinación del factor de potencia de entrada en un convertidor 
monofásico completo en serie 

La corriente de carga (con un valor promedio I a ) de los convertidores completos en serie de la figura 10.19a, 
es continua, y su contenido de rizo es despreciable. La relación de vueltas del transformador es N p IN s - 2. 
Los convertidores operan en modo de rectificación, de modo que aj = 0 y a 2 varía de 0 a tt. a) Expresar la 
corriente de entrada en una serie de Fourier, determinar el HF y DF de la corriente de entrada, y el FP de 
entrada, b) Si el ángulo de retardo es a 2 = tt/ 2, y el voltaje pico de entrada es V m = 162 V, calcular F cd , V n , 
Lrms, HF, DF y FP. 

Solución 

a. La forma de onda de la corriente de entrada se ve en la figura 10.19b, y la corriente instantánea 
de alimentación en la entrada, se puede expresar como serie de Fourier, como sigue: 


oo 

i s (t) = 2 I n sen(muí + $ n ) (10.86) 

n= 1 , 2 ,... 

donde <|>„ = -na 2 /2. La ecuación (10.58) define el valor rms de la n-é sima armónica de la corriente 
de entrada 


41 a na 2 2V2 I a na 2 

I sn = —7=-eos —— =-eos —— 

sn V2mr 2 mr 2 

El valor fundamental de la corriente rms es 

r 2 V2I a a 2 

/5I = - eos — 

TT Z 

La corriente de entrada rms se determina como sigue: 



De las ecuaciones (3.9), 

77(17 — a 2 ) 
.4(1 + eos a 2 ) 


(10.87) 


( 10 . 88 ) 


(10.89) 


HF = 


1 


(10.90) 
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De las ecuaciones (3.9), 


DF = eos <bi = eos 


(-?) 


De la ecuación (3.11), 


™ h\ “2 V2 (1 + eos ot 2 ) 
FP = — eos — = - rzr- 

Is 2 - a 2 )] 1/2 

b. aj = 0 y a 2 = Tr/2. De acuerdo con la ecuación (10.81), 

Kcd = (2 x + eos y) = 103. 

Según la ecuación (10.83), V n = 0.5 (tanto por uno) y 


13 V 


= J 2 ^ 2Vm ^ SCn2 d ^ 

f 1 / sen2a 2 \l 1/2 


v = V5 v 

y rms 


= V m = 162 V 


Isi = ^á~~~ eos Y = 0.6366/„ y 7, = 0.707 l/ a 

IT 4 


HF = 


(tr- 


11/2 


4>! = —— y DF = eos 


= 0.4835 es decir 48.35% 

7071 


(-i)-* * 


PF = -y- cos(-<t>i) = 0.6366 (en retraso) 

■» c 


(10.91) 


(10.92) 


Nota: El rendimiento de los convertidores completos en serie es parecido al de los semi- 
convertidores monofásicos. 

Punto clave de la sección 10.11 

• Los semiconvertidores y los convertidores completos se pueden conectar en serie para 
compartir el voltaje y también para mejorar el FP. 


10.12 CONVERTIDORES DE DOCE PULSOS 

Un puente trifásico produce un voltaje de salida de seis pulsos. Para aplicaciones con grandes 
potencias, como por ejemplo transmisión de cd de alto voltaje, y para impulsores de cd para mo¬ 
tores, se requiere en general una salida de 12 pulsos para reducir los rizos en la salida, y para au¬ 
mentar las frecuencias de los mismos. Se pueden combinar dos puentes de 6 pulsos, sea en serie 
o en paralelo, para producir una salida con 12 pulsos efectivos. Las configuraciones se ven en la 
figura 10.20. Se puede obtener un desplazamiento de fase de 30° entre los devanados secunda¬ 
rios, conectando un secundario en Y y el otro en delta (A). 
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FIGURA 10.20 

Configuraciones para la salida de 12 pulsos. 
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10.13 DISEÑO DE CIRCUITOS CONVERTIDORES 

El diseño de circuitos convertidores requiere determinar las especificaciones de los dispositivos 
de conmutación (por ejemplo, tiristores) y de los diodos. Los interruptores y los diodos se espe¬ 
cifican mediante la corriente promedio, corriente rms, corriente pico y voltaje pico inverso. En el 
caso de los rectificadores controlados, las especificaciones de corriente dependen del ángulo de 
retardo (o de control). Las especificaciones de los dispositivos de potencia se deben determinar 
bajo la condición del peor de los casos, que se presenta cuando el convertidor entrega el voltaje 
máximo promedio de salida, V dm . 

La salida de los convertidores contiene armónicas que dependen del ángulo de control 
(o de retardo), y la condición del peor de los casos se presenta en general cuando el voltaje de 
salida es mínimo. Se deben diseñar filtros en la entrada y la salida, bajo la condición de voltaje 
mínimo de salida. Los pasos para diseñar los convertidores y los filtros se parecen a los del dise¬ 
ño de un circuito rectificador, descrito en la sección 3-9. 


Ejemplo 10.14 Determinación de las especificaciones de tiristor para un convertidor 
trifásico completo 

Un convertidor trifásico completo se opera con una fuente trifásica de 230 V y 60 Hz. La carga es altamen¬ 
te inductiva, y la corriente promedio en la carga se I a — 150 A, con un contenido despreciable de rizo. Si el 
ángulo de retardo es a = tt/3, determinar las especificaciones de los tiristores. 

Solución 

Las formas de onda de las corrientes de tiristor se ven en la figura 10.5b. V 5 = 230/V3 = 132.79 V, 
V m = 187.79 V, y a = tt/3. Según la ecuación (10.27), V cd = 3(V3 Air) X 187.79 x cos(tt/3) =155.3 V. 
La potencia de salida es P cd = 155.3 X 150 = 23,295 W. La corriente promedio por un tiristor es I a = 
150/3 = 50 A. La corriente rms por un tiristor es I R = 150 V2/6 = 86.6 A. La corriente pico por un tiristor 
es I PT = 150 A. El voltaje pico inverso es la amplitud pico del voltaje de línea a línea, PIV = V3 V m = 
V3 X 187.79 = 325.27 V. 


Ejemplo 10.15 Determinación del valor de un filtro C de salida para un convertidor 
monofásico completo 


Un convertidor monofásico completo, como el que se ve en la figura 10.21, usa control por ángulo de retar¬ 
do y es alimentado por una fuente de 120 V y 60 Hz. a) Usar el método de las series de Fourier para obtener 
las ecuaciones del voltaje de salida v 0 (t) y corriente en la carga i 0 (t) en función del ángulo de retardo a. 
b) Si a = tt/3, E = 10 V, L = 20 mH y R = 10 íl, determinar el valor rms de la armónica de orden menor de 
la corriente en la carga, c) Si en el punto b) se conecta un capacitor de filtro en paralelo con la carga, deter¬ 
minar el valor de la capacitancia para reducir la armónica de orden menor de corriente al 10% del valor que 
tiene sin capacitor, d) Usar PSpice para graficar el voltaje de salida y la corriente en la carga, y para calcular 
la THD de la corriente de carga y el FP de entrada con el capacitor de filtro de salida del punto c). 


Ío = i L 



+ 


E 


FIGURA 10.21 

Convertidor monofásico completo con carga RL. 
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Solución 


a. La forma de onda del voltaje de salida se ve en la figura 10.2c. La frecuencia de los voltajes de sa¬ 
lida es el doble que en la alimentación principal. El voltaje instantáneo de salida se puede expre¬ 
sar como sigue, en una serie de Fourier: 

oo 

v 0 ( í) = V cd + 2 ( a n eos «caí + ¿>„sen«caí) (10.93) 

n= 2,4,... . 

donde 


l /' z ' ir+a 2V m 

V cd = — / V m sen caí ¿/(caí) = —— eos a 

2tT J a TT 

2 í 

a - = 

b *=lí 


17+01 2V„ 

V m sen coi eos «caí ¿/(caí) =- 


cos(« + l)a 


V m sen caí sen «caí ¿/(caí) = 


« + 1 

sen(« + l)a 


« + 1 


La impedancia de carga es 


cos(« — l)a 
« - 1 

sen(« - l)a 
« - 1 


Z = R + ;(«caL) = [fl 2 + («caL) 2 1 1/2 //0„ 

y 0 n = tan _1 («caL//?). Se divide v 0 (t) de la ecuación (10.93) entre la impedancia de carga Z y se 
simplifican los términos de seno y coseno, para obtener la siguiente corriente instantánea en la 
carga: 

oo 

i 0 {t) = /cd + 2 V2 /„ sen(ntoí + 4>„ - 6„) (10.94) 

n=2,4,... 

donde/ cd = (V cd - E)IR,4>„ = Xan~\A n IB n ), y 


, 1 tó + ^) 1/2 

V2 V/? 2 + (nwL) 2 

b. Si a = tt/3, E = 10 V, L = 20 mH, /? = 10 íl, entonces ca = 2tt X 60 = 377 rad/s, = 
V2 X 120 = 169.71 V,yK cd = 54.02 V. 


^cd 


54.02 - 10 
10 


4.40 A 


¿í 2 = -0.833, b 2 = -0.866, 4> 2 = -223.9°, 0 2 = 56.45° 
¿* 4 = 0.433, Z?4 = —0.173, <}>4 = -111.79°, 0 4 = 71.65° 
a 6 = -0.029, b 6 = 0.297, <(> 6 = -5.5°, 0 6 = 77.53° 


*l(0 = 4.4 + 


2V„ 


[1.2 sen(2caí + 223.9° - 56.45°) + 0.47 sen(4caí 


tt[R 2 + («caL) 2 ] 1/2 
+ 111.79° - 71.65°) 4- 0.3 sen(6caí - 5.5° - 77.53°) + 
2 X 169 71 

= 4.4 + ;-- —■ - [1.2sen(2a)í + 167.45°) 

^[ÍO 2 + (7.54m) 2 ] 1/2 1 v ' 

+ 0.47 sen(4toí + 40.14°) + 0.3 sen(6ü>r - 80.03°) + •• 


(10.95) 
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R 

jna>L 


FIGURA 10.22 

Circuito equivalente para armónicas. 


La segunda armónica es la de orden menor, y su valor rms es 

2 X 169.71 / 1.2 \ 

2 ~ tiflO 2 + (7.54 X 2) 2 ] 1/2 V V2J ~ 

c. La figura 10.22 muestra el circuito equivalente para las armónicas. Usando la regla del divisor de 
corriente, la armónica de corriente a través de la carga es 

4 _ i/(wü>c) 

/„ ~~ {fl 2 + [moL - l/(ncoC )] 2 } 1/2 

Para n- 2yw = 377, 

h = _ 1/(2 X 377C) _ = qi 

In {10 2 + [2 X 7.54 - 1/(2 X 377C)] 2 } 1/2 

y el resultado es C = -670 p,F, o 793 p.F. Por consiguiente C = 793 jjlF. 

d. El voltaje pico de alimentación es V m = 169.7 V. Para = 60°, el retardo t\ = (60/360) x( 1000/60 
Hz) X 1000 = 2777.78 |xs, y el retardo t 2 = (240/360) x (1000/60 Hz) X 1000 = 11,111.1 ^s. El cir¬ 
cuito del convertidor monofásico completo, para la simulación con PSpice, se ve en la figura 
10.23a. Los voltajes de compuerta V g i, V g2f V g 2 y U g4 se ven en la figura 10.23b. La definición de 
subcircuito para el modelo de rectificador controlado de silicio (SCR) de tiristor se describe en la 
sección 7.11. 


2 



Vgl* Vg2 


10 V 

o 


V g3’V 


10V 


o 



(b) Voltajes en compuerta 


FIGURA 10.23 

Convertidor monofásico completo para su simulación con PSpice. 
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La lista del archivo del circuito es la siguiente: 


Ejemplo 

10. 

15Convertidor monofásico completo 



VS 

10 

0 

SIN (0 

169. 

7V 60HZ) 




Vgl 

6 

2 

PULSE 

(0V 

10V 

2777.8US 

1NS 1NS 

100US 

16666.7US) 

Vg2 

7 

0 

PULSE 

(0V 

10V 

2777.8US 

1NS 1NS 

100US 

16666.7US) 

Vg3 

8 

2 

PULSE 

(0V 

10V 

11111.1US 

1NS 1NS 

100US 

16666.7US) 

Vg4 

9 

1 

PULSE 

(0V 

10V 

11111.1US 

1NS 1NS 

100US 

16666.7US) 

R 

2 

4 

10 







L 

4 

5 

20MH 







C 

2 

11 

793UF 







RX 

11 

3 

0.1 



Se agrega 

para ayudar 

a la convergencia 

VX 

5 

3 

DC 

10V 


Voltaje de batería de 

carga 


VY 

10 

1 

DC 

OV 


Fuente de 

voltaje para 

i medir la 

corriente 


alimentación 


Subcircuit calis for thyristor model 


XTl 1 

6 2 

SCR 

Tiristor Ti 

XT3 0 

8 2 

SCR 

Tiristor T3 

XT2 3 

7 0 

SCR 

Tiristor T2 

XT4 3 

9 1 

SCR 

Tiristor T4 

* Subcircuit 

SCR which is missing 

must be inserted 

.TRAN 

10US 

3 5MS 16.67MS 

; Análisis de transitorios 

.PROBE 



; Posprocesador gráfico 

.options 

abstol 

= l.OOu reltol = 1. 

0 m vntol = 0.1 ITL5=10000 

. FOUR 

120HZ 

I(VX) 

; Análisis de Fourier 

.END 




Las gráficas del voltaje de salida V (2,3) y la corriente de carga I (VX) se ven en la figura 10.24. 

Las componentes de Fourier de la corriente de carga son: 


F0URIER C0MP0NENTS 0F TRANSIENT RESPONSE I (VX) 
DC COMPONENT = 1.147163E+01 


HARMONIC 

FREQUENCY 

FOURIER 

NORMALIZED 

PHASE 

NORMALIZED 

NO 

(HZ) 

COMPONENT 

COMPONENT 

(DEG) 

PHASE (DEG) 

1 

1.200E+02 

2.136E+00 

1.000E+00 

-1.132E+02 

0.000E+00 

2 

2.400E+02 

4.917E-01 

2.302E-01 

1.738E+02 

2.871E+02 

3 

3.600E+02 

1.823E-01 

8.533E-02 

1.199E+02 

2.332E+02 

4 

4.800E+02 

9.933E-02 

4.650E-02 

7.794E+01 

1.912E+02 

5 

6.000E+02 

7.140E-02 

3.342E-02 

2.501E+01 

1.382E+02 

6 

7.200E+02 

4.339E-02 

2.031E-02 

-3.260E+01 

8.063E+01 

7 

8.400E+02 

2.642E-02 

1.237E-02 

-7.200E+01 

4.123E+01 

8 

9.600E+02 

2.248E-02 

1.052E-02 

—1.126E+02 

6.192E+01 

9 

1.080E+03 

2.012E-02 

9.420E-03 

-1.594E+02 

—4.617E+01 


TOTAL HARMONIO DISTORTION = 2.535750E+01 PERCENT 


Para determinar el FP de entrada se deben determinar las componentes de Fourier de la corriente de 
entrada, que son iguales a las de la corriente por la fuente VY. 


FOURIER COMPONENTS OF TRANSIENT RESPONSE I (VY) 
DC COMPONENT = 1.013355E-02 


HARMONIC 

FREQUENCY 

FOURIER 

NORMALIZED 

PHASE 

NORMALIZED 

NO 

(HZ) 

COMPONENT 

COMPONENT 

(DEG) 

PHASE (DEG) 

1 

6.000E+01 

2.202E+01 

1.000E+00 

5.801E+01 

0.000E+00 

2 

1.200E+02 

2.073E-02 

9.415E-04 

4.033E+01 

—1.768E+01 
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3 

1.800E+02 

1.958E+01 

8.890E-01 

-3.935E+00 

-6.194E+01 

4 

2.400E+02 

2.167E-02 

9.841E-04 

-1.159E+01 

-6.960E+01 

5 

3.000E+02 

1.613E+01 

7.323E-01 

-5.968E+01 

—1.177E+02 

6 

3.600E+02 

2.218E-02 

1.007E-03 

—6.575E+01 

-1.238E+02 

7 

4.200E+02 

1.375E+01 

6.243E-01 

—1.077E+02 

— 1.657E+02 

8 

4.800E+02 

2.178E-02 

9.891E-04 

-1.202E+02 

— 1.783E+02 

9 

5.400E+02 

1.317E+01 

5.983E-01 

—1.542E+02 

— 2.122E+02 


TOTAL HARMONIO DISTORTION = 1.440281E+02 PERCENT 


THD = 144% = 1.44 

Ángulo de desplazamiento <$>\ = 58.01° 

DF = eos = cos(-58.01) = 0.53 (en retraso) 

I sl 1 (10-96) 

FP = — COS <bi = - r-—r COS <t>i 

I s [1 + (%THD/100) 2 ] 1/2 

=--—i-rpr X 0.53 = 0.302 (en retraso) 

(1 + 1.44 2 ) 172 V ' 


Ejemplo 10.15 Convertidor monofásico completo 


Temperatura: 27.0 



FIGURA 10.24 

Gráficas para el ejemplo 5 obtenidas con SPICE. 
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Notas : 

1. Los análisis anteriores son válidos sólo cuando el ángulo de retardo a es mayor que a 0 , de¬ 
finido por 


a 0 = sen 



10 

169.71 


3.38° 


2. Debido al capacitor C del filtro, pasa una alta corriente de carga desde la fuente, y la THD 
de la corriente de entrada tiene el alto valor de 144%. 

3. Sin el capacitor C, la corriente en la carga se vuelve discontinua, el pico de la segunda ar¬ 
mónica de la corriente de carga es / 2 ( P ico) = 5.845 A, 7 cd = 6.257 A, la THD de la corriente 
de carga es 14.75% y la THD de la corriente de entrada es 15.66%. 


Punto clave de la sección 10.13 

• En el diseño de un circuito convertidor se requiere a) calcular las especificaciones de vol¬ 
taje y corriente de los dispositivos de potencia; b) determinar la serie de Fourier del volta¬ 
je de salida y la corriente de entrada, y c) calcular los valores de los filtros de entrada y de 
salida bajo las condiciones del peor de los casos. 


10.14 EFECTO DE LAS INDUCTANCIAS DE CARGA Y DE ALIMENTACIÓN 

En la ecuación (10.95) se puede ver que las armónicas de la corriente de carga dependen de las 
inductancias de carga. En el ejemplo 10.6, el FP se calcula para una carga puramente resistiva, y 
en el ejemplo 10.7 para una carga altamente inductiva. También se puede notar que el FP de en¬ 
trada depende del FP de carga. 

En las deducciones de voltajes de salida, y en los criterios de rendimiento de los converti¬ 
dores, hemos supuesto que la fuente no tiene inductancias ni resistencia. En el caso normal, los 
valores de las resistencias de la línea son pequeños, y se pueden despreciar. La cantidad de la caí¬ 
da de voltaje debida a las inductancias de la fuente es igual a la de los rectificadores, y no cambia 
a causa del control de fase. La ecuación (3.79) se puede aplicar para calcular la caída de voltaje 
debida a la reactancia de conmutación de línea, L c . Si todas las inductancias de línea son igua¬ 
les, la ecuación (3.80) determina la caída de voltaje V 6x = 6/L c 7 cd para un convertidor trifásico 
completo. 

La caída de voltaje no depende del ángulo de retardo bajo operación normal. Sin em¬ 
bargo, el ángulo de conmutación (o de traslape) (jl sí varía con el ángulo de retardo. Al aumentar 
el ángulo de retardo, el ángulo de traslape disminuye. Esto se ve en la figura 10.25. La integral 
voltaje-tiempo que se indica con zonas achuradas es igual a 7 cd L c , y no depende de los voltajes. A 
medida que aumenta el voltaje de fase de conmutación, el tiempo necesario para la conmutación 
disminuye, pero los “volt-segundos” permanecen igual. 

Si V x es la caída promedio de voltaje por conmutación, debida al traslape, y V y es la reduc¬ 
ción promedio de voltaje debida al control de ángulo de fase, el voltaje promedio de salida, para 
un ángulo de retardo a, es 


V'cd(a) = ^(a = 0) - V y = V dm - V y 


(10.97) 
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FIGURA 10.25 

Relación entre ángulo de retardo y 
ángulo de traslape. 


y 

Vy = V dm - VM (10.98) 


siendo V dm = voltaje promedio máximo posible de salida. El voltaje promedio de salida, con el 
ángulo de traslape |x y dos conmutaciones, es 


V cd (a + m.) = = 0) - 2V X -V y = V dm - 2V X - V y (10.99) 

Si se sustituye V y de la ecuación (10.98) en la ecuación (10.99), se puede escribir como sigue la 
caída de voltaje debida al traslape: 


2V X = 2f s I cd L c = V cd (a) - V cd (a + jjl) 


( 10 . 100 ) 


Se puede determinar el ángulo de traslape con la ecuación (10.100), para valores conocidos de 
corriente de carga 7 cd , inductancia de conmutación L c y ángulo de retardo a. Se debe notar que 
la ecuación (10.100) sólo es aplicable a un convertidor monofásico completo. 


Ejemplo 10.16 Determinación del ángulo de traslape para un convertidor trifásico completo 

Un convertidor trifásico completo se alimenta con una fuente de 230 V, 60 Hz. La corriente de carga es con¬ 
tinua, y tiene rizo despreciable. Si la corriente promedio de carga es 7 cd = 150 A y la inductancia de conmu¬ 
tación es L c = 0.1 mH, determinar el ángulo de traslape cuando a) a = 10°; b) a = 30°, y c) a = 60°. 

Solución 

V m = V2 X 230/V3 = 187.79 V y V dm = 3 V3 VJtt = 310.61 V. Según la ecuación (10.25), V cd (a) = 
310.6 eos a y 

^cd( a + |x) = 310.61 cos(a + jjl) 

Para un convertidor trifásico, se puede modificar la ecuación (10.100) como sigue: 

6V X = ó/j/cjL,. = Vcdía) - Kcdía + (J.) 1Q 

6 X 60 X 150 X 0.1 X 10 -3 = 310.61[cos a — cos(a + jjl)] 

a. 

b. 


c. 


Para a = 10°, jjl = 4.66°. 
Para a = 30°, jjl = 1.94°. 
Para a = 60°, ix = 1.14°. 
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Ejemplo 10.17 Determinación del valor mínimo de ancho de pulso de compuerta para 
un convertidor monofásico completo 

La corriente de mantenimiento de los tiristores en el convertidor monofásico completo de la figura 10.2a es 
1 H = 500 mA, y el tiempo de retardo es t d = 1.5 (xs. El convertidor se alimenta con una fuente de 120 V, 60 
Hz, y tiene una carga de L = 10 mH y R = 10 ft. Se opera con un ángulo de retardo a = 30°. Determinar el 
valor mínimo del ancho del pulso de compuerta, t G . 

Solución 

I H = 500 mA = 0.5 A, t d = 1.5 |xs, a = 30° = tt/6, L =10 mH, y R = 10 O. El valor instantáneo del 
voltaje de entrada es v s (t) = V m sen wí, siendo V m = V2 X 120 = 169.7 V. 

Cuando coi = a. 


Vi = V s (<út = a) = 169.7 X sen ^ = 84.85 V 

La velocidad de aumento de la tasa di/dt de la corriente anódica, en el instante del disparo es, en forma 
aproximada, 


di L= V } _ 
dt ~ L 


84.85 
10 x io~ 3 


= 8485 A/s 


Si se supone que di/dt es constante durante un corto tiempo después del disparo de la compuerta, el tiempo 
t\ necesario para que la corriente anódica aumente hasta el valor de la corriente de mantenimiento se calcula 
con t\ X (di/dt) = I H , es decir, q X 8485 = 0.5, por lo que ti = 0.5/8485 = 58.93 ps. Por consiguiente, el ancho 
mínimo del pulso de compuerta es 


tG = h + ( d = 58.93 + 1.5 = 60.43 ps 


Puntos clave de la sección 10.14 

• Las armónicas de la corriente en la carga y el FP de entrada dependen del FP de carga. 

• Una fuente práctica tiene una reactancia de fuente. El resultado es que la transferencia 
de corriente de un dispositivo a otro no es instantánea. Hay un traslape, llamado ángulo de 
conmutación o de traslape, que disminuirá el voltaje efectivo de salida del convertidor. 

RESUMEN 

En este capítulo hemos visto que el voltaje promedio de salida (y la potencia de salida) de los 
convertidores ca-cd se puede controlar haciendo variar el tiempo de conducción de los dispositivos 
de potencia. Dependiendo de los tipos de alimentación, los convertidores podrían ser monofási¬ 
cos o trifásicos. Para cada tipo de alimentación pueden ser convertidores de media onda, semi- 
convertidores o convertidores completos. Los convertidores semi y completos se usan en forma 
extensa en aplicaciones prácticas. Aunque los semiconvertidores proporcionan mejor FP de en¬ 
trada que los convertidores completos, sólo son adecuados para operación de un cuadrante. Los 
convertidores completos y los duales permiten la operación de dos cuadrantes y de cuatro cua¬ 
drantes, respectivamente. Los convertidores trifásicos se usan en forma normal en aplicaciones 
de alta potencia, y la frecuencia de los voltajes de rizo en la salida es mayor. 
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El FP de entrada, que depende de la carga, puede mejorarse, y aumentarse la especifica¬ 
ción de voltaje, mediante conexión de los convertidores en serie. Con conmutaciones forzadas 
se puede mejorar todavía más el FP y se pueden reducir o eliminar las armónicas de órdenes 
menores. 

La corriente de carga puede ser continua o discontinua, dependiendo de la constante de 
tiempo de la carga y del ángulo de retardo. Para el análisis de los convertidores se usa el método 
de series de Fourier. Sin embargo se pueden usar otras técnicas (como el método de función de 
transferencia, o de multiplicación espectral de la función de conmutación) para analizar los cir¬ 
cuitos conmutadores de potencia. El control de ángulo de retardo no afecta la caída de voltaje 
debida a las inductancias de conmutación, y esa caída es igual a la de los rectificadores normales 
con diodo. 
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PREGUNTAS DE REPASO 

10.1 ¿Qué es conmutación natural o de línea? 

10.2 ¿Qué es un rectificador controlado? 

10.3 ¿Qué es un convertidor? 

10.4 ¿Qué es un control de convertidores por ángulo de retardo? 

10.5 ¿Qué es un semiconvertidor? Trace dos circuitos de semiconvertidor. 

10.6 ¿Qué es un convertidor completo? Trace dos circuitos de convertidor completo. 

10.7 ¿Qué es un convertidor dual? Trace dos circuitos de convertidor dual. 

10.8 ¿Cuál es el principio de control por fase? 

10.9 ¿Cuáles son los efectos de eliminar el diodo de corrida libre en semiconvertidores monofásicos? 

10.10 ¿Por qué el factor de potencia de los semiconvertidores es mejor que el de los convertidores com¬ 
pletos? 

10.11 ¿Cuál es la causa de la corriente circulante en los convertidores duales? 
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10.12 ¿Por qué se requiere un inductor de corriente circulante en Los convertidores duales? 

10.13 ¿Cuáles son las ventajas y desventajas de los convertidores en serie? 

10.14 ¿Cómo se relaciona el ángulo de retardo de un convertidor con el del otro convertidor en un sistema 
de convertidor dual? 

10.15 ¿Qué es el modo de inversión de los convertidores? 

10.16 ¿Qué es el modo de rectificación de los convertidores? 

10.17 ¿Cuál es la frecuencia de la armónica de orden menor en los semiconvertidores trifásicos? 

10.18 ¿Cuál es la frecuencia de la armónica de orden menor en los convertidores trifásicos completos? 

10.19 ¿Cuál es la frecuencia de la armónica de orden menor en un semiconvertidor monofásico? 

10.20 ¿Cómo se activan y desactivan los tiristores apagados por compuerta? 

10.21 ¿Cómo se activa y desactiva un tiristor con control de fase? 

10.22 ¿Qué es una conmutación forzada? ¿Cuáles son las ventajas de la conmutación forzada para los con¬ 
vertidores de ca a cd? 

10.23 ¿Qué es control de convertidores por ángulo de extinción? 

10.24 ¿Qué es control de convertidores por ángulo simétrico? 

10.25 ¿Qué es control de convertidores por modulación de ancho de pulso? 

10.26 ¿Qué es control de un convertidor por modulación de ancho de pulso sinusoidal? 

10.27 ¿Qué es el índice de modulación? 

10.28 ¿Cómo se varía el voltaje de salida de un convertidor con control de fase? 

10.29 ¿Cómo se varía el voltaje de salida de un convertidor con control por PWM sinusoidal? 

10.30 El ángulo de conmutación, ¿depende del ángulo de retardo de los convertidores? 

10.31 La caída de voltaje debida a las inductancias de conmutación, ¿dependen del ángulo de retardo de los 
convertidores? 

10.32 El factor de potencia de entrada de los convertidores, ¿depende del factor de potencia de la carga? 

10.33 Los rizos de voltaje de salida en los convertidores, ¿dependen del ángulo de retardo? 


PROBLEMAS 

10.1 Un convertidor monofásico de media onda como el de la figura 10.1a se opera con una fuente de 120 V, 
60 Hz. Si la carga resistiva es R = 10 fl y el ángulo de retardo esa = tt/3, determine a) la eficiencia; 
b) el factor de forma; c) el factor de rizo; d) el factor de utilización del transformador, y e) el voltaje 
pico inverso (PIV) del tiristor T\. 

10.2 Un convertidor monofásico de media onda como el de la figura 10.1a se opera con una fuente de 120 
V, 60 Hz, y la carga resistiva es R = 10 íl. Si el voltaje promedio de salida es 25% del voltaje prome¬ 
dio máximo posible, calcule a) el ángulo de retardo; b) las corrientes rms y promedio de salida; c) las 
corrientes promedio y rms del tiristor, y d) el factor de potencia en la entrada. 

10.3 Un semiconvertidor monofásico como en la figura 10.1a se alimenta con una fuente de 120 V, 60 Hz, 
y en paralelo con la carga se conecta un diodo de corrida libre. La carga consiste en una resistencia 
R = 10 Q conectada en serie con una inductancia L = 5 mH y con un voltaje de batería E = 20 V. 
a) Exprese el voltaje instantáneo de salida en una serie de Fourier, y b) determine el valor rms de la 
corriente armónica de salida de orden menor. 

10.4 Un semiconvertidor monofásico como el de la figura 10.15 se alimenta con una fuente de 120 V, 60 Hz. 
La corriente en la carga tiene un valor promedio 4 es continua y tiene un rizo despreciable. La rela¬ 
ción de vueltas del transformador es unitaria. Si el ángulo de retardo es a = tt/S, calcule a) el factor 
armónico de la corriente de entrada; b) el factor de desplazamiento, y c) el factor de potencia en 
la entrada. 

10.5 Repita el problema 10.3 para el semiconvertidor monofásico de la figura 10.15a. 

10.6 El semiconvertidor monofásico de la figura 10.15a funciona con una fuente de 120 V, 60 Hz. La carga 
consiste en una resistencia R = 10 íl, conectada en serie con la inductancia L = 5 mH y con el voltaje 
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de batería E = 20 V. a) Exprese el voltaje de salida en una serie de Fourier, y b) determine el valor 
rms de la corriente armónica de salida de orden menor. 

10.7 Repita el problema 10.4 para el convertidor monofásico completo de la figura 10.2a. 

10.8 Repita el problema 10.2 para el convertidor monofásico completo de la figura 10.2a. 

10.9 Repita el problema 10.6 para el convertidor monofásico completo de la figura 10.2a. 

10.10 El convertidor dual de la figura 10.3a se opera con una fuente de 120 V, 60 Hz y entrega una corriente 

promedio , sin rizo, 7 cd = 20 A. La inductancia circulante es L r = 5 mH y los ángulos de retardo son 
a x - 30° y a 2 = 150°. Calcule la corriente circulante pico y la corriente pico del convertidor 1. 

10.11 Un semiconvertidor monofásico en serie, como el de la figura 10.18a, se alimenta con una fuente de 
120 V, 60 Hz, y la resistencia de la carga es R = 10 ft. Si el voltaje promedio de salida es 75% del vol- 

* taje promedio de salida máximo posible, calcule a) los ángulos de retardo de los convertidores; b) las 
corrientes rms y promedio de salida; c) las corrientes promedio y rms del tiristor, y d) el factor de po¬ 
tencia en la entrada. 

10.12 Un semiconvertidor monofásico en serie como el de la figura 10.18a se alimenta con una fuente de 
120 V, 60 Hz. La corriente en la carga tiene valor promedio 7 a , es continua y su contenido de rizo es 
despreciable. La relación de vueltas del transformador es NpIN s = 2. Si los ángulos de retardo son = 
0 y a 2 = tt/3, calcule a) el factor armónico de la corriente de entrada; b) el factor de desplazamiento, 
y c) el factor de potencia en la entrada. 

10.13 Repita el problema 10.11 para el convertidor monofásico completo en serie de la figura 10.19a. 

10.14 Repita el problema 10.12 para el convertidor monofásico completo en serie de la figura 10.19a. 

10.15 El convertidor trifásico de media onda de la figura 10.4a se alimenta con una fuente trifásica conec¬ 
tada en Y, de 220 V, 60 Hz y se conecta un diodo de corrida libre en paralelo con la carga. La corrien¬ 
te en la carga tiene un valor promedio 7 a , es continua y su contenido de rizo es despreciable. Si el 
ángulo de retardo esa = tt/3, calcule a) el factor armónico de la corriente de entrada; b) el factor de 
desplazamiento, y c) el factor de potencia en la entrada. 

10.16 El convertidor trifásico de media onda de la figura 10.4a se alimenta con una fuente trifásica conec¬ 
tada en Y, de 220 V, 60 Hz, y la resistencia de carga es R = 10 íl. Si el voltaje promedio de salida es 
25% del voltaje promedio de salida máximo posible, calcule a) el ángulo de retardo; b) las corrientes 
rms y promedio de salida; c) las corrientes promedio y rms del tiristor; d) la eficiencia de rectificación; 
e) el factor de utilización del transformador, y f) el factor de potencia en la entrada. 

10.17 El convertidor trifásico de media onda de la figura 10.4a se alimenta con una fuente trifásica, conec¬ 
tada en Y, de 220 V, 60 Hz y se conecta un diodo de corrida libre en paralelo con la carga. La carga 
consiste en una resistencia R = 10 fl, una inductancia L = 5 mH y un voltaje de batería £, conectados 
en serie, a) Exprese el voltaje instantáneo de salida en una serie de Fourier, y b) determine el valor rms 
de la armónica de orden menor en la corriente de salida. 

10.18 El semiconvertidor trifásico de la figura 10.16a se alimenta de una fuente trifásica conectada en Y, de 
220 V, 60 Hz. La corriente en la carga tiene un valor promedio 7 a , es continua y tiene contenido despre¬ 
ciable de rizo. La relación de vueltas del transformador es unitaria. Si el ángulo de retardo es a = 2 tt/ 3, 
calcule a) el factor armónico de la corriente de entrada; b) el factor de desplazamiento, y c) el factor 
de potencia en la entrada. 

10.19 Repita el problema 10.16 para el semiconvertidor trifásico de la figura 10.16a. 

10.20 Repita el problema 10.19 si el voltaje promedio de salida es 90% del voltaje máximo posible de 
salida. 

10.21 Repita el problema 10.17 para el semiconvertidor trifásico de la figura 10.16a. 

10.22 Repita el problema 10.18 para el convertidor trifásico completo de la figura 10.5a. 

10.23 Repita el problema 10.16 para el convertidor trifásico completo de la figura 10.5a. 

10.24 Repita el problema 10.17 para el convertidor trifásico completo de la figura 10.5a. 
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10.25 El convertidor trifásico dual de la figura 10.6a se alimenta de una fuente trifásica conectada en Y, de 
220 V, 60 Hz, y la resistencia de la carga es R = 10 fí. La inductancia circulante es L r = 5 mH y los 
ángulos de retardo son = 60° y a 2 = 120°. Calcule la corriente circulante pico y la corriente pico 
de los convertidores. 

10.26 El semiconvertidor monofásico de la figura 10.15a tiene una carga RL con L- 1.5 mH, R = 1.5 íl y 
E = 0 V. El voltaje de entrada es V s = 120 V (rms) a 60 Hz. a) Determine 1) la corriente I Q en la 
carga cuando oit = 0 y la corriente I\ en la carga cuando oí = a = 30°; 2) la corriente promedio del 
tiristor, I A , 3) la corriente rms del tiristor, I R ; 4) la corriente rms de salida, y 5) la corriente prome¬ 
dio de salida, 7 cd . b) Use SPICE para comprobar sus resultados. 

10.27 El convertidor monofásico completo de la figura 10.2a tiene una carga RL con L = 4.5 mH, R = 1.5 
fl y E- 10 V. El voltaje de entrada es V s = 120 V a 60 Hz (rms). a) Determine 1) la corriente I 0 en la 
carga cuando oyt = a = 30°; 2) la corriente promedio del tiristor, I A , 3) la corriente rms del tiristor, l R \ 
4) la corriente rms de salida, I^s y 5) la corriente promedio de salida, 7^. b) Use SPICE para compro¬ 
bar sus resultados. 

10.28 El convertidor trifásico completo de la figura 10.5a tiene una carga L = 1.5 mH, R = 1.5fly£ = 0V. 
El voltaje de entrada, de línea a línea, es V ab = 208 V (rms), 60 Hz. El ángulo de retardo es a = tt/6. 

a) Determine 1) la corriente de estado permanente en la carga, 7j, cuando toí' = tt/ 3 + a (u wí = 
tt/ 6 4- a); 2) la corriente promedio del tiristor, l A \ 3) la corriente rms del tiristor, I R , 4) la corriente rms 
de salida, 7 rms , y 5) la corriente promedio de salida, 7 cd . b) Use SPICE para comprobar sus resultados. 

10.29 El semiconvertidor monofásico de la figura 10.7a se opera con una fuente de 120 V, 60 Hz y usa con¬ 
trol por ángulo de extinción. La corriente en la carga tiene un valor promedio 7 fl , es continua y tiene 
un contenido despreciable de rizo. Si el ángulo de extinción es P = tt/ 3, calcule a) V cd y de salida; 

b) el factor armónico de la corriente de entrada; c) el factor de desplazamiento, y d) el factor de po¬ 
tencia en la entrada. 

10.30 Repita el problema 10.29 para el convertidor monofásico completo de la figura 10.8a. 

10.31 Repita el problema 10.18 si se usa control por ángulo simétrico. 

10.32 Repita el problema 10.18 si se usa control por ángulo de extinción. 

10.33 El semiconvertidor monofásico de la figura 10.7a funciona con un control PWM sinusoidal y se abas¬ 

tece de una fuente de 120 V, 60 Hz. La corriente en la carga tiene un valor promedio 7 a , es continua y 
tiene contenido despreciable de rizo. Hay cinco pulsos por medio ciclo, que son ai = 7.93°, = 

5.82°; a 2 = 30°, 8 2 = 16.25°; ot 3 = 52.07°, S 3 = 127.93°; a 4 = 133.75°, 8 4 = 16.25° y a 5 = 166.25°, 

& 5 = 5.82°. Calcule a) el V ^ y el V ^5 b) el factor armónico de la corriente de entrada; c) el factor de 

desplazamiento, y d) el factor de potencia en la entrada. 

10.34 Repita el problema 10.33 para cinco pulsos por medio ciclo, con igual ancho de pulsos, M = 0.8. 

10.35 Un semiconvertidor trifásico se alimenta con una fuente trifásica conectada en Y, de 220 V, 60 Hz. La 
corriente en la carga es continua y tiene rizo despreciable. La corriente promedio en la carga es 7 cd = 
150 A y la inductancia de conmutación por fase es L c = 0.5 mH. Determine el ángulo de traslape si a) 
a = tt/6, y b) a = tt/3. 

10.36 La corriente de mantenimiento de los tiristores, en el convertidor trifásico completo de la figura 
10.5a, es I H = 200 mA, y el tiempo de retardo es 2.5 jxs. El convertidor se alimenta de una fuente tri¬ 
fásica, conectada en Y, de 208 V, 60 Hz, y tiene una carga con L = 8 mH y R = 2 íl; se opera con un 
ángulo de retardo a = 60°. Determine el ancho mínimo de pulso en la compuerta, t G . 

10.37 Repita el problema 10.36 con L = 0. 
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CAPÍTULO 11 

Controladores de voltaje de ca 


Los objetivos de aprendizaje para este capítulo son los siguientes: 

• Comprender la operación y las características de los controladores de voltaje de ca 

• Comprender la operación de los convertidores matriciales 

• Aprender los tipos de controladores de voltaje de ca 

• Comprender los parámetros de rendimiento de los controladores de voltaje de ca 

• Aprender las técnicas para el análisis y el diseño de controladores de voltaje de ca 

• Aprender las técnicas para simular rectificadores controlados usando SPICE 

• Estudiar los efectos de la inductancia de carga sobre la corriente en la carga. 

11.1 INTRODUCCIÓN 

Si se conecta un interruptor de tiristor entre la fuente de ca y la carga, se puede controlar el flu¬ 
jo de potencia haciendo variar el valor rms del voltaje de ca aplicado a la carga, y a este tipo de 
circuito de potencia se le llama controlador de voltaje de ca. Las aplicaciones más comunes de los 
controladores de voltaje de ca son: calefacción industrial, cambio de conexión de transforma¬ 
dor con carga, controles de alumbrado, control de velocidad de motores polifásicos de inducción 
y controles de electroimanes de ca. Para la transferencia de potencia se usan, en el caso normal, 
dos tipos de control: 

1. Control de encendido apagado 

2. Control por ángulo de fase 

En el control de encendido apagado, los interruptores de tiristor conectan la carga a la fuente de 
ca durante algunos ciclos de voltaje de entrada y lo desconectan durante algunos otros ciclos. En 
el control por ángulo de fase, los interruptores conectan la carga con la fuente de ca durante una 
parte de cada ciclo de voltaje de entrada. 

Los controladores de voltaje de ca se pueden clasificar en dos tipos: 1) controladores mo¬ 
nofásicos y 2) controladores trifásicos, y cada tipo se subdivide en a) control unidireccional, o de 
media onda, y b) control bidireccional, o de onda completa. Hay varias configuraciones de con¬ 
troladores trifásicos, que dependen de las conexiones de los interruptores de tiristor. 
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Como el voltaje de entrada es de ca, los tiristores son conmutados por la línea, y los tiristo- 
res de control por ángulo de fase, que son relativamente poco costosos y más lentos que los tiris¬ 
tores de conmutación rápida, son los que se usan en el caso normal. Para aplicaciones hasta 400 
Hz, si se dispone de dispositivos TRIAC que cumplan con las especificaciones de voltaje y co¬ 
rriente para determinada aplicación, son los que se suelen usar. 

Debido a la conmutación es por la línea o natural, no hay necesidad de circuitos adiciona¬ 
les de conmutación, y los circuitos de los controladores de voltaje de ca son muy sencillos. Por la 
naturaleza de las formas de onda de salida, no es sencillo el análisis para las deducciones de 
ecuaciones explícitas de los parámetros de rendimiento de los circuitos, en especial para los con¬ 
vertidores controlados por ángulo de fase con cargas RL. Para simplificar, se consideran en este 
capítulo cargas resistivas, para comparar los rendimientos de varias configuraciones. Sin embar¬ 
go, las cargas prácticas son de tipo RL y se deben tener en cuenta en el diseño y el análisis de los 
controladores de voltaje de ca. 


11.2 PRINCIPIO DEL CONTROL DE ENCENDIDO APAGADO 

El principio del control de encendido apagado se puede explicar con un controlador monofásico 
de onda completo, como el que se ve en la figura 11.1a. El interruptor de tiristor conecta la fuen¬ 
te de ca con la carga durante un tiempo t n ; el interruptor se abre mediante un pulso de com¬ 
puerta que lo inhibe durante el tiempo t 0 . El tiempo activado t n suele consistir en una cantidad 



eut 


601 


- 601 


601 


(c) Factor de potencia 


FIGURA 11.1 

Control de encendido apagado. 
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entera de ciclos. Los tiristores se activan en los cruces del voltaje de entrada de ca con cero. Los 
pulsos de compuerta para los tiristores 7\ y T 2 , y las formas de onda para los voltajes de entrada 
y de salida, se ven en la figura 11.1b. 

Este tipo de control se usa en aplicaciones con una gran inercia mecánica y alta constante 
de tiempo térmico (como en calefacción industrial y control de velocidad de motores). Debido a 
la conmutación a voltaje cero y corriente cero de los tiristores, se reducen las armónicas genera¬ 
das por las acciones de conmutación. 

Para un voltaje sinusoidal de entrada, v s = V m sen coi = V2 V s sen coi. El voltaje de en¬ 
trada se conecta con la carga durante n ciclos y se desconecta durante m ciclos, y el voltaje rms 
de salida (o de carga) se puede determinar como sigue: 


V n = 


= v ; 


/*ZTT 

_ . -- / 2V 2 sen 2 coi d(coí) 

277(AZ + m)7o 

= V,Vk 


1/2 


m + n 


( 11 . 1 ) 


donde k = n/(m + n) y k se llama ciclo de trabajo. El voltaje rms de fase es V s . Las configuracio¬ 
nes de circuito para el control de encendido apagado se parecen a las del control por ángulo de 
fase, y también el análisis de rendimiento es similar. Por esas razones sólo se describirán y anali¬ 
zarán las técnicas de control por ángulo de fase en este capítulo. 


Ejemplo 11.1 Determinación de los parámetros de rendimiento de un controlador de voltaje 
de ca con control de encendido apagado 

Un controlador de voltaje de ca como el de la figura 11.1a tiene una carga resistiva R = 10 íl, y el voltaje 
cuadrático medio (rms) de entrada es V s = 120 V, 60 Hz. El interruptor de tiristor está cerrado durante n = 
25 ciclos, y abierto durante m = 75 ciclos. Determinar a) el voltaje rms de salida, V Q , b) el factor de potencia 
(FP) en la entrada y c) la corriente promedio y rms de los tiristores. 

Solución 

R = 10 n, V s = 120 V, V m = V2 X 120 = 169.7 V y k = nJ{n + m) = 25/100 = 0.25. 
a. De acuerdo con la ecuación (11.1), el valor rms del voltaje de salida es 


Vo = v s Vk = 


n 


m + n 



y la corriente rms en la carga es I Q = VJR = 60/10 = 6.0 A. 
b. La potencia en la carga es P 0 = I 2 Q R = 6 2 X 10 = 360 W. Como la corriente de entrada es igual 
que la corriente en la carga, la entrada de volt-amperes (VA) es 

VA = V S I S = V S I 0 = 120 X 6 = 720 W 


El FP de entrada es 


Fp = - = J ” = Vk 

VA V m + n 


360 

= V0.25 = = 0.5 (en retraso) 


( 11 . 2 ) 
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C. La corriente pico en el tiristor es I m = VJR = 169.7/10 = 16.97 A. La corriente promedio de los 
tiristores es 

n í 17 

‘ 2.(m + „)/„ 

= X 0.25 = 1.33 A 

TT 

La corriente rms de los tiristores es 

1/2 = hn HOZ - LnZl 

2 V m + n 2 

(11.4) 

= x V025 = 4.24 A 


- /* = 


lirim + 


— f 

n)Jo 


I 2 m sen 2 coi d(wí) 


lrr,n 


tt (m + n) 


TT 


(11.3) 


Notas : 

1. El FP y el voltaje de salida varían de acuerdo con la raíz cuadrada del ciclo de trabajo. El 
FP es malo cuando el valor del ciclo de trabajo k es bajo, y se ve en la figura 11.1c. 

2. Si T es el periodo del voltaje de entrada, (m + n) T es el periodo de control de encendido 
apagado, y debe ser menor que la constante de tiempo mecánica o térmica de la carga, y en 
general es menor que 1 s, pero no es de horas o días. La suma de m y n es, en general, alre¬ 
dedor de 100. 

3. Si se usa la ecuación (11.2) para determinar el FP con m y n en días, puede dar resulta¬ 
dos erróneos. Por ejemplo, si m = 3 días y n = 3 días, la ecuación (11.2) da como resultado 
FP = [3/(3 + 3)] 1/2 = 0.707, lo cual no es posible físicamente. Como el controlador está ac¬ 
tivado durante 3 días y desactivado durante 3 días, el FP se vuelve independiente del ángu¬ 
lo 0 de la impedancia. 


Punto clave de la sección 11.2 

• El control encendido apagado conecta la fuente de ca con la carga durante una cantidad 
entera (m) de ciclos de frecuencia de la fuente, y después desconecta la carga durante cier¬ 
ta cantidad ( n) de ciclos de la fuente. Esta clase de control se usa en aplicaciones donde se 
tiene una gran inercia mecánica y constante térmica grande. 


11.3 PRINCIPIO DE CONTROL POR ÁNGULO DE FASE 

El principio de control por ángulo de fase se puede explicar con la figura 11.2a como referen¬ 
cia. El flujo de potencia a la carga se controla retrasando el ángulo de disparo del tiristor T x . La 
figura 11.2b ilustra los pulsos de disparo del tiristor T x y las formas de onda para los voltajes de 
entrada y salida. Debido a la presencia del diodo D u el intervalo de control se limita y el vol¬ 
taje efectivo rms de salida sólo se puede variar entre 70.7 y 100%. El voltaje de salida y la co¬ 
rriente de entrada son asimétricos y contienen un componente de cd. Si hay un transformador en 
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FIGURA 11.2 

Control por ángulo monofásico. 


la entrada, puede causarse un problema de saturación. Este circuito es un controlador monofási¬ 
co de media onda, y sólo es adecuado para cargas resistivas de baja potencia, como por ejemplo 
calefacción y alumbrado. Como el flujo de potencia se controla durante el medio ciclo positivo 
del voltaje de entrada, a este tipo de controlador también se le llama controlador unidireccional 
Si v s = V m sen c ot = \/2V s sen (oí es el voltaje de entrada, y si el ángulo de retardo del tiris- 
tor T x es coi = a, el voltaje rms de salida se determina como sigue: 


TV 2 sen 2 o >t d(wt) 

/>2tt 


= — J TV 2 sen 2 coi d(o¿t) + J 2 

= ^ J (1 ~ eos 2(oí) d(cút) + J (1 — eos 2(oí) <¿(o)í) | 


(11.5) 


= VC 


1 / sen 2a 


1/2 


El valor promedio del voltaje de salida es 

| " /•ir /»2 t r 

Vd c = ~ — / V2 V s sen o>í d(u>t) + / V2 V s sen coi d(u>t) 

L Ja Jtt 


V2V, 

2tt 


( 11 . 6 ) 


(eos a — 1) 


Si a se varía de 0 a tt, V 0 varía de V s a V s l^/2, y V cá varía de 0 a — V2 V s hv. 


Secuencia de disparo. Es la siguiente: 

1. Generar una señal de pulso en el cruce del voltaje de suministro positivo v s con cero. 

2. Retardar el pulso el ángulo a que se desee y aplicarlo entre las terminales de la compuer¬ 
ta y la terminal de T\ a través de un circuito aislador de compuerta. 






































www.elsolucionario.org 


11.3 Principio de control por ángulo de fase 505 


Ejemplo 11.2 Determinación de los parámetros de rendimiento de un controlador monofásico 
de media onda 


Un controlador de voltaje monofásico de ca como el de la figura 11.2a tiene una carga resistiva R = 10 O y 
el voltaje de entrada es V s = 120 V, 60 Hz. El ángulo de retardo del tiristor 7\ es a = tt/2. Determinar a) el 
valor rms del voltaje de salida V Q , b) el FP de entrada y c) la corriente promedio de entrada. 

Solución 

R = 10 fl, V s = 120 V, a = ir/2 y V m = V2 X 120 = 169.7 V. 

a. De acuerdo con la ecuación (6.5), el valor rms del voltaje de salida es 



103.92 V 


b. La corriente rms en la carga es 


lo 



103.92 

10 


10.392 A 


La potencia en la carga es 

P„ = I 2 0 R = 10.392 2 X 10 = 1079.94 W 


Ya que la corriente de entrada es igual a la corriente en la carga, la especificación nominal de VA 
en la entrada es 


VA = V S I 5 = V S I 0 = 120 X 10.392 = 1247.04 VA 


El FP en la entrada es 


FP = — = — = - oc 

VA V s |_2irV 


sen 2a 


11/2 


• /3 1079.94 


4 Í247.04 = °- 866 ( enretraso ) 

C. De acuerdo con la ecuación (11.6), el voltaje promedio de salida es 

V2 

Ved = -120 X — = -27 V 
2tt 

y la corriente promedio de entrada es 

, Ved 27 07A 

í » = JT = -w = - 27A 


(11.7) 


Nota: El signo negativo de I D significa que la corriente de entrada durante el medio ciclo po¬ 
sitivo es menor que durante el medio ciclo negativo. Si hay un transformador en la entrada, su nú¬ 
cleo puede saturarse. El control unidireccional no se usa en la práctica normal. Sin embargo, sirve 
para explicar el principio del control por ángulo de fase, en los controladores de voltaje de cable. 

Puntos clave de la sección 11.3 

• Aunque el controlador de media onda puede hacer variar el voltaje de salida al variar el 
ángulo de retardo a, la salida contiene un componente de cd indeseable. 

• Este tipo de controlador no se usa en aplicaciones prácticas, en el caso normal. 
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11.4 CONTROLADORES MONOFÁSICOS BIDIRECCIONALES CON CARGAS RESISTIVAS 


El problema de la corriente cd en la entrada se puede evitar usando control bidireccional (o de 
onda completa) y en la figura 11.3a se muestra un controlador monofásico de onda completa con 
una carga resistiva. Durante el medio ciclo positivo del voltaje de entrada, se controla el flujo de 
la potencia haciendo variar el ángulo de retardo del tiristor 7^, y el tiristor T 2 controla el flujo 
de potencia durante el medio ciclo negativo del voltaje de entrada. Los pulsos de disparo de T x 
y T 2 se mantienen a 180° de distancia. Las formas de onda del voltaje de entrada, voltaje de sali¬ 
da y señales de disparo para T x y T 2 se ven en la figura 11.3b. 

Si v s = Vlv s sen coi es el voltaje de entrada, y si los ángulos de retardo de los tiristores 7\ 
y T 2 son iguales (a 2 = n + c^), el voltaje rms de salida se calcula como sigue: 


1/2 


v ° = {hj a 2 ^ sen2wíd ( wí ) 

r 4v 2 r™ 

— J (1 — eos 2coi) d(coi) 
[ 1 / sen 2a \ 1 1/2 

. + — jj 


1/2 


( 11 . 8 ) 


El voltaje V 0 se puede variar de V s a 0 haciendo variar tt de 0 a a. 

Los circuitos de disparo para los tiristores y T 2 de la figura 11.3a se deben aislar. Es po¬ 
sible tener un cátodo común para T^y T 2 agregando dos diodos, como se ve en la figura 11.4. El 
tiristor Ti y el diodo D { conducen al mismo tiempo durante el medio ciclo positivo, y el tiristor 




Cüt 


6üt 


Cüt 


Cüt 


FIGURA 11.3 

Controlador monofásico de media onda. 
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D 2 O, 



FIGURA 11.4 

Controlador monofásico de onda completa con cátodo común. 


T 2 y el diodo D 2 conducen durante el medio ciclo negativo. Ya que este circuito puede tener una 
terminal común para señales de disparo de 7\ y T 2 , sólo se requiere un circuito de aislamiento, 
pero a expensas de dos diodos de potencia. Como hay dos dispositivos de potencia que con¬ 
ducen al mismo tiempo, las pérdidas por conducción de ellos aumentarían, y se reduciría la 
eficiencia. 

También se puede implementar un controlador monofásico de onda completa con un tiris- 
tor y cuatro diodos, como se ve en la figura 11.5a. Los cuatro diodos funcionan como un puente 
rectificador. El voltaje a través del tiristor T h y la corriente que pasa por él, siempre son uni¬ 
direccionales. Con una carga resistiva, la corriente en el tiristor bajaría a cero por conmutación 
natural en cada medio ciclo, como se ve en la figura 11.5b. Sin embargo, si hay una inductancia 
grande en el circuito, puede ser que el tiristor 7\ no se desactive cada medio ciclo del voltaje 
de entrada, resultando entonces una pérdida de control. Se requeriría detectar el cruce de la 
corriente en la carga con cero, para garantizar la desactivación del tiristor que conduce antes de 
disparar el siguiente. Tres dispositivos de potencia conducen al mismo tiempo y la eficiencia tam¬ 
bién se reduce. El puente rectificador y el tiristor (o el transistor) funcionan como interruptor 



FIGURA 11.5 

Controlador monofásico de onda completa con un tiristor. 
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bicLireccional, que se consigue en el comercio como un solo dispositivo con pérdida por conduc¬ 
ción en estado activo relativamente baja. 

Secuencia de disparo. Es la siguiente: 

1. Generar una señal de pulso en el cruce del voltaje positivo de alimentación v s con cero. 

2. Retardar el pulso el ángulo a deseado para disparar a^a través de un circuito de aisla¬ 
miento de compuerta. 

3. Generar otro pulso con ángulo de retraso a + tt para disparar T 2 . 


Ejemplo 11.3 Determinación de los parámetros de rendimiento de un controlador monofásico 
de onda completa 

Un controlador de voltaje de ca, monofásico y de onda completa como el de la figura 11.3a, tiene una carga 
resistiva R = 10 íl y el voltaje de entrada es V s = 120 V (rms), 60 Hz. Los ángulos de retardo de los tiris- 
tores 7\ y T 2 son iguales: oq = a 2 = a = ti/2. Determinar a) el voltaje rms de salida, V 0 , b) el FP en la entra¬ 
da, c) la corriente promedio de los tiristores, I A , y d) la corriente rms de los tiristores, I R . 

Solución 

R = 10 íl, V s = 120 V, a = tt/ 2 y V m =V2x 120 = 169.7 V. 

a. De acuerdo con la ecuación (11.8), el voltaje rms de salida es 


V a = = 84.85 V 

° V2 


b. El valor rms de la corriente en la carga es I 0 = VJR = 84.85/10 = 8.485 A, y el factor de potencia 
de la carga es P 0 = I 2 Q R = 8.485 2 X 10 = 719.95 W. Como la corriente de entrada es igual que la 
corriente en la carga, la especificación nominal de VA en la entrada es 

VA = V S I S = V S I 0 = 120 X 8.485 = 1018.2 W 

El FP de entrada es 


FP = 


VA 
1 719.95 


1 ( 

— 1 tt — a 
TT V 


sen 2a 


1/2 


(11.9) 


V2 1018.2 

c. La corriente promedio del tiristor es 


= 0.707 (en retraso) 


i r 

l A = / V2 V s sen toí d(wí) 


V2V< 

2ttR 


(eos a + 1) 


( 11 . 10 ) 


= V2 x 


120 


2tt X 10 


= 2.7 A 
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d. El valor rms de la corriente del tiristor es 



J ^ ~ C ° S ^ 


( 11 . 11 ) 



Puntos clave de la sección 11.4 

• El voltaje rms de salida se puede variar desde V s hasta 0, variando el ángulo de retardo a, 
de 0 a tt. 

• La salida de este controlador no contiene componente de cd. 

11.5 CONTROLADORES MONOFÁSICOS CON CARGAS INDUCTIVAS 

La sección 11.4 describió los controladores monofásicos con cargas inductivas. En la práctica, la 
mayor parte de las cargas son inductivas hasta cierto grado. En la figura 11.6a se ve un controla¬ 
dor de onda completa con una carga RL. Supongamos que el tiristor T x dispara durante el medio 
ciclo positivo y conduce la corriente de la carga. Debido a la inductancia en el circuito, la corrien¬ 
te del tiristor 7\ no baja a cero cuando ooí = 77, que es cuando el voltaje de entrada comienza a 
ser negativo. El tiristor T\ continúa conduciendo hasta que su corriente q baja a cero cuando 
coi = p. El ángulo de conducción del tiristor T x es 8 = p - a, y depende del ángulo de retardo a 
y del ángulo 0 del FP de la carga. En la figura 11.6b se muestran las formas de onda de la corrien¬ 
te del tiristor, pulsos de disparo y voltaje de entrada. 

Si v s -= V2 V s sen 0 oí es el voltaje instantáneo de entrada y el ángulo de retardo del tiristor 
T x es a, se puede determinar la corriente q en el tiristor con 


du 

L —— I- Ri\ = V2 V s sen coi 
dt 

La solución de la ecuación (11.12) tiene la forma 


( 11 . 12 ) 



(11.13) 


donde la impedancia de carga es Z = [/? 2 4- (coL) 2 ] 1/2 y el ángulo de carga es 0 = tan -1 (c oL/R). 

La constante A x se puede determinar con la condición inicial: cuando coí = a, q = 0 y con 
la ecuación (11.3) como sigue: 



(11.14) 


La sustitución de A x de la ecuación (11.14) en la ecuación (11.13) da como resultado 


¿j = [sen(cüí - 0) - sen(a - e) e ( R/L )(“ / “-')] 


(11.15) 
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FIGURA 11.6 

Controlador monofásico de onda completa con carga RL. 


El ángulo p, cuando la corriente q baja a cero y el tiristor 7\ se desactiva, se puede determinar 
con la condición q(coí = p) = 0 en la ecuación (11.15), y de define con la relación 

sen (p - 0) = sen (a - e) e (*'£.)(«-fJ) / <’> (11.16) 

El ángulo p, que también se llama ángulo de extinción , se puede determinar con esta ecuación 
trascendental y requiere resolverla con un método iterativo. Una vez conocido p, se puede de¬ 
terminar el ángulo de conducción 8 del tiristor 7\ con 

8 = P - a (11.17) 


Va 



3 

2V 2 s sen 2 coi d(coí) 


1/2 


El voltaje rms de salida es 
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11/2 


4V¡ ^ 

4tt 


í (1 — eos 2 (út) d((ot) 

Ja 

sen 2a sen 2(3 


= V S |~( P - « + 


1/2 


(11.18) 


La corriente rms del tiristor se puede determinar como sigue, con la ecuación (11.15): 




v, 

z 


i\ d(iot) 
•P 


1/2 


i r l 

— { sen(o— 0) — sen(a - 0)e( /?/L )( ot/ü> ^} 2 d(o)í) 

^ Ja 


1/2 


(11.19) 


y a continuación se determina la corriente rms de salida, combinando la corriente rms de cada 
tiristor: 


lo = (Ir + Ir) 112 = V2 I r (11.20) 

También se puede calcular el valor promedio de la corriente en el tiristor con la ecuación 
(11.15): 


Ia 



d(u>t) 


í [sen(coí - 0) — sen(a - 0)e^ /L ^ a/ü> *)] d(cot) 
2ttZ J a 


( 11 . 21 ) 


Las señales de disparo de los tiristores pueden ser pulsos cortos para un controlador con cargas 
resistivas. Sin embargo, esos pulsos cortos no son adecuados para cargas inductivas. Esto se pue¬ 
de explicar viendo la figura 11.6b. Cuando el tiristor T 2 dispara en wí = tt + a, el tiristor T\ toda¬ 
vía está conduciendo debido a la inductancia de la carga. Para cuando la corriente del tiristor T x 
llega a cero y 7\ se desactiva cuando ouí = (3 = a + 8, el pulso de disparo del tiristor T 2 ya cesó y 
en consecuencia T 2 no puede activarse. El resultado es que sólo funciona el tiristor 7\ y causa 
formas asimétricas de onda del voltaje y la corriente de salida. Esta dificultad se puede resolver 
usando señales continuas de disparo, con una duración de (t t — a), como se ve en la figura 11.6c). 
Tan pronto como la corriente de Ti baja a cero, el tiristor T 2 (con los pulsos de compuerta que se 
ven en la figura 11.6c) se activaría. Sin embargo, un pulso continuo de compuerta aumenta la 
pérdida de los tiristores por conmutación, y requiere un transformador de aislamiento más gran¬ 
de para el circuito de disparo. En la práctica se suele usar un tren de pulsos de corta duración co¬ 
mo el de la figura 11.6d, para superar estos problemas. 

Las formas de onda del voltaje v 0 de salida, corriente i Q de salida y el voltaje v ^ a través de 
Ti se ven en la figura 11.7, para una carga RL. Puede haber un corto ángulo de sostenimiento y 
después del cruce de la corriente, que se va a hacer negativa, con cero. 

La ecuación (11.15) indica que el voltaje (y la corriente) en la carga pueden ser sinusoida¬ 
les si el ángulo de retardo a es menor que el ángulo de carga 0. Si a es mayor que 0, la corriente 
en la carga sería discontinua y no sinusoidal. 
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FIGURA 11.7 

Formas de onda típicas de un controlador monofásico de voltaje de ca con una carga RL. 


Notas : 

1. Si a = 0, de acuerdo con la ecuación (11.16), 

sen (p — 0) = sen (P - a) = 0 (11.22) 

y 

P - a = 8 = tt (11.23) 

2. Como el ángulo de conducción 8 no puede ser mayor que tt y la corriente de carga debe 
pasar por cero, el ángulo de retardo a no puede ser menor que 0 y el intervalo de control 
del ángulo de retardo es 

0 < a < tt (11.24) 

3. Si a < 0 y los pulsos de disparo de los tiristores tienen larga duración, la corriente no cam¬ 
biaría con a, pero los dos tiristores conducirían en tt. El tiristor T \ se activaría cuando coi = 0 
y el tiristor T 2 se activaría cuando coi = tt + 0. 
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Secuencia de disparo. Es la siguiente: 

1. Generar un tren de pulsos de señal en el cruce del voltaje de alimentación v s positivo con 
cero.[l] 

2. Retardar este pulso el ángulo a deseado para disparar T x a través de un circuito aislador 
de compuerta. 

3. Generar otro pulso continuo del ángulo de retardo a + tt para disparar. 


Ejemplo 11.4 Determinación de los parámetros de rendimiento de un controlador monofásico 
de onda completa con una carga RL 

El controlador monofásico de onda completa de la figura 11.6a alimenta a una carga RL. El voltaje rms de 
entrada es V s = 120 V, 60 Hz. La carga es tal que L = 6.5 mH y R = 2.5 fl. Los ángulos de retardo de los ti- 
ristores son iguales: a! = a 2 = tt/ 2. Determinar a) el ángulo de conducción 8 del tiristor T h b) el voltaje rms 
de salida V 0 , c) la corriente rms del tiristor, Ir, d) la corriente rms de salida, I 0 , e) la corriente promedio de 
un tiristor, I A y f) el FP en la entrada. 

Solución 

R = 2.5 fl, L = 6.5 mH, / = 60 Hz, ü> = 2ir X 60 = 377 rad/s, V s = 120 V, a = 90° y 0 = tan -1 (ü>L/fl) = 
44.43°. 

a. El ángulo de extinción se determina resolviendo la ecuación (11.16), y el resultado de esa solu¬ 
ción iterativa es (3 = 220.43°. El ángulo de conducción es 8 = P — a = 220.43 — 90 = 130.43°. 

b. De acuerdo con la ecuación(11.8), el voltaje rms de salida es V Q = 68.09 V. 

c. Por integración numérica de la ecuación (11.19) entre los límites coi = a y p, se obtiene la co¬ 
rriente promedio del tiristor: I R = 15.07 A. 

d. De acuerdo con la ecuación (11.20), I Q = V2 X 15.07 = 21.3 A. 

e. Por integración numérica de la ecuación (11.21) se obtiene la corriente promedio en el tiristor: I A 
= 8.23 A. 

f. La potencia de salida es P 0 = 21.3 2 X 2.5 = 1134.2 W, y la especificación nominal de VA de entra¬ 
da es VA = 120 X 21.3 = 2556 W; por consiguiente, 

P 0 1134.200 

FP = — = - - = 0.444 (en retraso) 


Nota: La acción de conmutación de los tiristores hace que las ecuaciones de las corrientes 
sean no lineales. Es más eficiente un método numérico de solución para el ángulo de conducción 
del tiristor, que las técnicas clásicas. Se usó un programa de computación para resolver este 
ejemplo. Se recomienda a los alumnos comprobar los resultados de este ejemplo, para que apre¬ 
cien la utilidad de una solución numérica, en especial para resolver las ecuaciones no lineales de 
los circuitos con tiristores. 

Puntos clave de la sección 11.5 

• Una carga inductiva prolonga la corriente de la carga más allá de tt. Esta corriente puede 
ser continua si el ángulo de retardo a es menor que el ángulo de impedancia 0. 

• Para a > 0, lo cual suele ser el caso, la corriente en la carga es discontinua. Por consiguien¬ 
te, el ángulo de control es 0 < a < tt. 
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11.6 CONTROLADORES TRIFÁSICOS DE ONDA COMPLETA 

Los controladores unidireccionales, que contienen corriente de entrada y mayor contenido de 
armónicas por la naturaleza asimétrica de la forma de onda del voltaje de salida, en el caso nor¬ 
mal no se usan en los excitadores de motores de ca; lo que se suele usar es un control trifásico 
bidireccional. El diagrama de circuito de un controlador trifásico de onda completa (o bidirec- 
cional) se ve en la figura 11.8, con una carga resistiva conectada en Y. La secuencia de disparo de 
los tiristores es T h T 2 , T 3 , T 4 , T 5 y T 6 . 

Si se definen los voltajes instantáneos de fase en la entrada como 

v AN = V s sen o ot 
v bn = V2 V s sen 

v CN = V5 V s sen 
los voltajes instantáneos de línea en la entrada son 

v AB = Vó V s sen ~ 

v BC = V6 V s sen (o>t - y 

í 7 1 

VCA = V6 V s sen I wr - — 

Las formas de onda de los voltajes de entrada, los ángulos de conducción de los tiristores y 
los voltajes de fase de salida se ven en la figura 11.9a, para a = 60° y a = 120°. Para 0 < a < 60°, 






FIGURA 11.8 

Controlador trifásico bidireccional. 
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FIGURA 11.9 

Formas de onda para un controlador trifásico bidireccional. 


conducen dos tiristores inmediatamente antes del disparo de T x . Una vez disparado T x , condu¬ 
cen tres tiristores. Un tiristor se desactiva cuando su corriente trata de invertirse. Las condicio¬ 
nes alternan entre dos y tres tiristores que conducen. 

Para 60° < a < 90°, sólo hay dos tiristores que conducen en cualquier momento. Para 
90° < a < 150°, aunque dos tiristores conducen en cualquier momento, hay intervalos en los que 
no hay tiristores activados. Cuando a > 150°, no hay algún periodo durante el cual dos tiristores 
conduzcan y el voltaje de salida se vuelve cero en a = 150°. El intervalo del ángulo de retardo es 

0 < a < 150° (11.25) 

En forma parecida a la de los controladores de media onda, la ecuación del voltaje rms de 
fase de salida depende del intervalo de los ángulos de retardo. El voltaje rms de salida, para una 
carga conectada en Y, se puede determinar como sigue. Para 0 < a < 60°: 
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m 


112 


= V6V 

* L 


tt/3 2 
sen coi 


¿/(coi) 


/. 


ir/2+ot 2 

sen coi 


2tt/3 2 

sen coi 


77/3+a 


¿/(co, 


í'Ttl'l 

0 + / 

Jtt/2 


JitlA 

sen 2 coi 


4 

¿/(coi) 


¿/(coi) 


(11.26) 


+ 


r 


sen 2 coi 


277/3+a 


¿/(coi) 


l 1/2 


= V6V S 

Para 60° < a < 90°: 

v 0 = V6 vr 

= V6K 


1 / 7T a 
-IT \6 4 


+ 


sen 2a 


8 


1/2 


1_ 

2ir 

TT V 12 


r /OT7/< 

l J Ti 12— 


5t 7/6—Tr/3+ot 2 

sen coi 


77/3+a 


¿/(coi) + 


/ 

.7 77/ 


57r/6—7r/3 +oí 2 

sen coi 


77/2-77/3+a 


¿/(coi) 


1/2 


7T 3 sen 2a V3 eos 2a \ ] 

+ — + — )J 


1/2 


(11.27) 


16 


16 


Para 90° < a < 150°: 


^ í 2 [ r sen 2 wí ... /"' sen 2 wí 11 

Vo=V5V,j — / —7—¿(wí) + / —7—¿(wí) 

L 777/2-77/3+a ^ J 77/2—77/3+a 4 JJ 


1/2 


= V6 V, 


1 /5it a sen 2a V3 eos 2a^ ] 1/2 
TT V 24 4 16 16 


(11.28) 


Los dispositivos de potencia de un controlador trifásico bidireccional se pueden conectar 
entre sí como muestra la figura 11.10. A este arreglo se le llama también control por unión, o 
control de amarre , y permite armar todos los tiristores en forma de una unidad. Sin embargo, es- 


FIGURA 11.10 

Arreglo para el control trifásico bidireccional 
por unión. 
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te arreglo no es posible en los controles de motor, porque en el caso normal las terminales de los 
devanados del motor no están accesibles. 

Secuencia de disparo. Es la siguiente: 

1. Generar una señal de pulso en el cruce del voltaje de fase de la fuente v^ positivo, con cero. 

2. Retardar el pulso los ángulos a, a + 2tt/3 ya + 4tt/3 para disparar 7\, T 3 y T 5 a través de 
circuitos aisladores de compuerta. 

3. De igual manera, generar pulsos con ángulos de retardo tt 4- a, 5^/3 + a y 7tt/3 + a para 
disparar r 2 , T A y T 6 . 


Ejemplo 11.5 Determinación de los parámetros de rendimiento de un controlador trifásico de 
onda completa 

El controlador trifásico de onda completa de la figura 11.8 alimenta a una carga resistiva conectada en Y, de 
R = 10 íl, y el voltaje de entrada, de línea a línea es 208 V (rms), 60 Hz. El ángulo de retardo es a = tt/3. 
Determinar a) el voltaje de fase de salida rms, V 0 , b) el FP en la entrada y c) la ecuación del voltaje instan¬ 
táneo de la fase de salida a. 


Solución 


V L = 208 V, V s = V l /V3 = 208/V3 = 120 V, a = 17/3 y R = 10 íl. 


a. De acuerdo con la ecuación (11.26), el voltaje de fase de salida rms es V 0 = 100.9 V. 

b. La corriente rms de fase en la carga es I a = 100.9/10 = 10.09 A, y la potencia de salida es 


P„ = 3 ¡Ir = 3 X 10.09 2 X 10 = 3054.24 W 


Como la carga está conectada en Y, la corriente de fase es igual a la corriente de línea, I L = I a = 
10.09 A. Los VA de entrada son 


VA = 3 V S I L = 3 X 120 X 10.09 = 3632.4 VA 


El FP es 


P 0 3054.24 

FP = VA = ^6327 = a84(enretraSO) 


c. Si se toma el voltaje de fase de entrada como referencia y es v AN =120 V2 sen wí = 169.7 sen 
co/, los voltajes instantáneos de línea son 


v ab = 208sen 


(ai "F ~ j = 294.2 sen ( 


6/ ' V 




El voltaje instantáneo de fase de salida v an , que depende de la cantidad de dispositivos que con¬ 
ducen, se puede determinar con la figura 11.9a como sigue: 

Para 0 < cdí < tt/3: v an = 0 

Para tt/3 < o>r < 2 tt/3: v an = v AB /2 = 147.1 sen (cor + tt/6) 
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Para 2 tt/3 < o)í < tt: 
Para it < coi < 4 tt/ 3: 
Para 4 tt/ 3 < (oí < 5 tt/ 3: 
Para 5 tt/ 3 < coi < 2 tt: 


v an = v ac /2 = —Ve a! 2 = 147.1 sen (coi — 7 tt/6 — tt) 
= 0 

v an = v ab¡2 = 147.1 sen(coi + tt/6) 

= v ac¡2 = 147.1 sen (coi - 7 tt/6 — tt) 


Nota : El FP, que depende del ángulo de retardo a, en general es malo en comparación con 
el del controlador de media onda. 


Puntos clave de la sección 11.6 

• Al variar el ángulo de retardo a de 0 a 5tt/6 se puede variar el voltaje rms de fase de sali¬ 
da, desde V s hasta 0. 

• El arreglo del control por unión no es adecuado para control de motores. 


11.7 CONTROLADORES TRIFÁSICOS BIDIRECCIONALES CONECTADOS EN DELTA 

Si están accesibles las terminales de un sistema trifásico, los elementos de control (o dispositivos 
de potencia) y la carga se pueden conectar en delta, como se ve en la figura 11.11. Como la co¬ 
rriente de fase en un sistema trifásico normal es sólo 1/V3 de la corriente de línea, las especifi¬ 
caciones de potencia para los tiristores serían menores que si los tiristores (o los elementos de 
control) se conectaran en la línea. 

Supongamos que los voltajes instantáneos de línea a línea son 

v AB = v ab = V2 V s sen cor 

v B c = v bc = V2 V s sen 

Ve a v ca V2 sen 

Los voltajes de línea de entrada, las corrientes de fase y de línea y las señales de disparo de tiris- 
tor se ven en la figura 11.12 para a = 120° y una carga resistiva. 



FIGURA 11.11 
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FIGURA 11.12 

Formas de onda para un controlador 
conectado en delta. 
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Para cargas resistivas, el voltaje rms de fase de salida se puede determinar como sigue: 


Vo = 




1/2 


sen coi d(oit) 


= V 


s 



sen 2a ^ j 1/2 


(11.29) 


El voltaje máximo de salida se obtendría cuando a = 0, y el intervalo de control del ángulo de 
retardo es 

0 < a < ti (11.30) 

Las corrientes de línea, que se pueden obtener a partir de las corrientes de fase, son 


la lab lea 

Ib íbe lab 

le ~ lea ~ 1 be (11.31) 

Se puede observar en la figura 11.12 que las corrientes de línea dependen del ángulo de retardo, 
y pueden ser discontinuas. El valor rms de las corrientes de línea y de fase, para los circuitos de 
carga, se pueden determinar con la solución numérica del análisis de Fourier. Si /„ es el valor rms 
de la rt-ésima componente armónica de una corriente de fase, el valor rms de la corriente de fa¬ 
se se puede determinar con 

lab = (/! + l\ + I\ + I 2 1 + ñ + I 2 n + ••• + Il) m (11-32) 

A causa de la conexión en delta, las componentes armónicas triples (es decir, aquellas de orden 
n = 3ra, donde ra es un entero impar) de las corrientes de fase fluirían alrededor de la delta y no 
aparecerían en la línea. Esto se debe a que las armónicas de secuencia cero están en fase con las 
tres fases de la carga. La corriente rms de línea es 

/«= V5 (/f + /§ + /? + /?! + • • • + I 2 n ) m (11.33) 

El resultado es que el valor rms de la corriente de línea no se apegaría a la relación normal de un 
sistema trifásico tal que 

4 < V3 l ab (11.34) 


Una forma alternativa de controladores conectados en delta, que sólo requiere tres tiristores y 
simplifica los circuitos de control, se ve en la figura 11.13. A este arreglo también se le llama con¬ 
trolador conectado al punto neutral. 


FIGURA 11.13 

Controlador trifásico con tres 
tiristores. 
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Ejemplo 11.6 Determinación de los parámetros de rendimiento de un controlador trifásico co 
nectado en delta 


El controlador trifásico bidireccional conectado en delta de la figura 11.11 tiene una carga resistiva R = 
10 ft. El voltaje de línea a línea es V s = 208 V (rms), 60 Hz, y el ángulo de retardo es a = 2'ir/3. Determinar 
a) el voltaje rms de fase de salida, V„ b) las ecuaciones de las corrientes instantáneas 4 , i ab e / Ca ,c) la corrien¬ 
te rms de fase de salida, I aby y la corriente rms de línea, 4, d) el FP en la entrada y e) la corriente rms de un 
tiristor, I R . 

Solución 

Vl = y$~ 208 V, a = 2 tt/3, R = 10 Í1 y el valor pico de la corriente de fase es l m - V2 X 208/10 = 29.4 A. 

a. De acuerdo con la ecuación (11.29), V Q = 92 V. 

b. Suponiendo que i ab es el fasor de referencia y que i ab = I m sen car, las corrientes instantáneas son: 


Para 0 < cor < tt/3: 


Para tt/3 < o ot < 2 tt/3: 
Para 2tt/3 < car < tt: 


Para tt < car < 4 tt/3: 


Para 4tt/3 < car < 5tt/3: 
Para 5tt/3 < car < 2 tt: 


¡ab = 0 

ha / m sen(<o/ - 4 tt/3) 

ia = iab - ica = “/ m sen(a)r - 4 tt/3) 

iab — ica ~ ¡a ~ ® 

iab = Im sen a>r 

¿cu = 0 

Í a i a b ica Im lút 

iab = 0 

ica = Im sen (car — 4 tt/3) 
i a = iab - ica = “An sen(car - 4 tt/3) 
iab ica Ía ^ 

Im 

ica = 0 

r a — i ab — i ca / m sen a>r 


c. Los valores rms de I ah e i a se determinaron con integración numérica, con el programa Mathcad. 
Se recomienda a los alumnos verificar los resultados. 


I a b = 9-2 A I L = I a = 13.01 A -p = = 1.1414 * V3 

*ab 'y.Z. 

d. La corriente de salida es 

P„ = 3 1 2 ab R = 3 X 9.2 2 X 10 = 2537 
Los VA se calculan como sigue: 

VA = 3V s I ab = 3 X 208 X 9.2 = 5739 

El FP es 



2537 

5739 


0.442 (en retraso) 


La corriente en el tiristor se puede determinar con la corriente de fase: 

lab 9.2 


h = 


V5 V2 


= 6.5 A 
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Nota : Para el controlador de voltaje de ca en la figura 11.13, la corriente de línea I a no se 
relaciona con la corriente de fase I ab por un factor de V3. Esto se debe a la discontinuidad de la 
corriente de carga en la presencia del controlador de voltaje de ca. 

Punto clave de la sección 11.7 

• Aunque el controlador conectado en delta tiene menores especificaciones de corriente 
que las de un controlador de onda completa, no se usa para control de motores. 

11.8 CAMBIADORES DE CONEXIÓN EN UN TRANSFORMADOR MONOFÁSICO 

Los tiristores se pueden usar como interruptores estáticos para cambiar las conexiones de carga 
de un transformador. Los cambiadores estáticos de conexión tienen la ventaja de una acción de 
conmutación muy rápida. El cambio se puede controlar para satisfacer condiciones de la carga, 
y es uniforme. En la figura 11.14 se ve el diagrama eléctrico de un cambiador para transformador 
monofásico. Aunque un transformador puede tener varios devanados secundarios, sólo se mues¬ 
tran dos, para simplificar. 

La relación de vueltas del transformador de entrada es tal que si el voltaje instantáneo en 
el primario es 

v p = V2 V s sen coi = V2 V p sen coí 
los voltajes instantáneos en el secundario son 

V\ = V2 Vi sen coí 


y 

v 2 = V2 V 2 sen coi 

Un cambiador de conexiones es lo que más se usa para cargas resistivas de calefacción. 
Cuando sólo se disparan los tiristores T 3 y 7 4 en forma alternativa, con un ángulo de retardo a = 0, 
el voltaje de carga se mantiene a un nivel reducido V 0 = V x . Si se requiere todo el voltaje de sa¬ 
lida, sólo se disparan los tiristores T\ y T 2 con un ángulo de retardo a = 0, y el voltaje total es 
^0 = ^1 + V 2 . 


FIGURA 11.14 

Cambiador de conexiones en un transformador 
monofásico. 
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Se pueden controlar los pulsos de disparo de los tiristores, para variar el voltaje en la car¬ 
ga. El valor rms del voltaje de carga V 0 se puede variar dentro de tres intervalos posibles: 

0 <V 0 <V 1 
o <Vo<(V x + V 2 ) 

y 

Vi < Va < {Vi + V 2 ) 

Intervalo de control 1:0 < V 0 < V\. Para variar el voltaje de carga dentro de este inter¬ 
valo, se desactivan los tiristores T\ y T 2 . Los tiristores T 3 y T 4 pueden operar como controlador 
monofásico de voltaje. El voltaje instantáneo de carga, v 0 , y la corriente en la carga i 0 se ven en 



FIGURA 11.15 

Formas de onda para conexiones de un 
transformador. 
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la figura 11.15c para una carga resistiva. El voltaje rms de carga que se puede determinar a par¬ 
tir de la ecuación (11.8) es 


Vn = Vi 


tt — a + 


sen 2a \T 1/2 


(11.35) 


y el intervalo del ángulo de retardo es 0 < a < tt. 


Intervalo de control 2:0 < V 0 < ( V\ + Vi). Los tiristores T 3 y 7 4 se desactivan. Los tiris- 
tores Ti y T 2 funcionan como controlador monofásico de voltaje. La figura 11.15d muestra el 
voltaje Vq y la corriente i 0 en una carga resistiva. El voltaje rms de carga se puede determinar con 


Va = (v, + V 2 ) 


1 ( sen 2a 

— I tt — a H--— 

[tt V 2 


1/2 


y el intervalo de ángulo de retardo es 0 < a < ir. 


(11.36) 


Intervalo de control 3: V x < V 0 < (Vi + V 2 ). El tiristor T 3 se activa cuando (ot = 0 y el vol¬ 
taje v¡ del secundario aparece a través de la carga. Si el tiristor se activa cuando cot = a, el ti¬ 
ristor T 3 se polariza en sentido inverso debido al voltaje v 2 del secundario, y T 3 se desactiva. El 
voltaje que aparece a través de la carga es (v x + v 2 ). Cuando a)í = tt, 7\ se autoconmuta y T 4 se 
activa. Aparece el voltaje V\ del secundario a través de la carga hasta que T 2 se dispara cuando 
cor = 7T 4- a. En este momento r 4 se desactiva por el voltaje v 2 en sentido inverso, y el voltaje en 
la carga es ( v x + vi). Cuando cor = 2tt, se autoconmuta T 2 , T 3 se activa de nuevo y se repite el ci¬ 
clo. El voltaje instantáneo de carga v 0 y la corriente r 0 en la carga se ven en la figura 11.15e para 
una carga resistiva. 

Un cambiador de conexiones con esta clase de control se llama también cambiador síncro¬ 
no de conexiones. Usa control en dos etapas. Una parte del voltaje v 2 del secundario se sobrepo¬ 
ne a un voltaje sinusoidal V\. El resultado es que los contenidos de armónicas son menores que 
los que se obtendrían con un retardo normal de fase, como se describió arriba para el intervalo 
de control 2. El voltaje rms de carga se puede calcular como sigue: 



(11.37) 


Con cargas RL , el circuito de disparo de un cambiador síncrono de conexiones requiere un 
diseño cuidadoso. Supongamos que los tiristores T\ y T 2 están desactivados y que los tiristores T 3 
y r 4 están activados durante el medio ciclo alterno, cuando la corriente de carga cruza el 0. En 
ese caso, la corriente en la carga sería 


ú 


y/ív i 
z 


sen(coí — 0) 


donde Z = [R 2 + (wL) 2 ] 1/2 0 = tan ~'(o)L/R). 

La corriente instantánea en la carga i 0 se ve en la figura 11.16a. Si entonces se activa T\ 
cuando o ot = a, siendo a < 0, el segundo devanado del transformador se pone en cortocircuito, 
porque el tiristor T 3 todavía está conduciendo a causa de la carga inductiva. En consecuencia, el 
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(a) Formas de onda sin cambiador de conexiones (b) Cambiador síncrono 


FIGURA 11.16 

Formas de onda de voltaje y corriente para carga RL. 

circuito de control se debe diseñar de tal modo que 7\ no se active sino hasta que T 3 se desacti¬ 
ve e i 0 > 0. De igual manera, T 2 no se debe activar sino hasta que T 4 se desactive e i 0 < 0. Las for¬ 
mas de onda del voltaje v 0 y la corriente i 0 en la carga se ven en la figura 11.16b para a > 6. 

Secuencia de disparo: 

1. Para voltajes de salida 0 < V 0 < V h disparar T 3 y T 4 en ángulos de retardo a y tt + a, res¬ 
pectivamente, y al mismo tiempo desactivar las señales de compuerta para T x y T 2 . 

2. Para voltajes de salida 0 < V 0 < (V x + V 2 ), disparar T x y T 2 en los ángulos de retardo a 
y tt + a, respectivamente, y al mismo tiempo desactivar las señales de compuerta para 
t 3 y r 4 . 


Ejemplo 11.7 Determinación de los parámetros de rendimiento de un cambiador de conexio¬ 
nes de transformador monofásico 

El circuito de la figura 11.14 se controla como cambiador síncrono de conexiones. El voltaje primario es 240 V 
(rms), 60 Hz. Los voltajes secundarios son V\ - 120 V y V 2 = 120 V. Si la resistencia de la carga es R = 10 Í1 
y el voltaje rms de carga es 180 V, determinar a) el ángulo de retardo de los tiristores T x y L 2 , b) la corriente 
rms de los tiristores T x y T 2 , c) la corriente rms de los tiristores 7 3 y T 4 y d) el FP en la entrada. 

Solución 

V 0 = 180 V, V p = 240 V, V x = 120 V, V 2 = 120 V y R = 10 ÍL 

a. El valor requerido del ángulo de retardo para V 0 = 180 V se puede determinar con la ecuación 
(11.37) de dos maneras: 1) graficar V 0 en función de a y determinar el valor de a que se requie¬ 
re, o 2) usar un método iterativo. Se usó el programa Mathcad para despejar a de la ecuación 
(11.3) por iteración, y el resultado fue a = 98°. 
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b. La corriente rms de los tiristores 7\ y T 2 se determina con la ecuación (11.36): 

11/2 


l Rl 




2(V l + V 2 ) 2 sen 2 o>í d(<at) 


V\ + V 2 T 1 ( sen 2a 

=- 7 =- — ir — a H--— 

V2R U V 2 

= 10.9 A 


1/2 


(11.38) 


c. La corriente rms de los tiristores T 3 y T 4 se calcula como sigue: 

n 1/2 


= í 2 V hen 2 utd(<i>t) 
L2 ttR Jo 

Vi [ 1 / sen 2a\l 1/2 


(11.39) 


= 6.5 A 


d. La corriente rms de un segundo (el superior) devanado secundario es I 2 = V2 I R i = 15.4 A. La 
corriente rms del primer (el inferior) devanado secundario, que es la corriente rms total de los ti¬ 
ristores T h 7^, T 3 y 7 4 es 


h = [(V5/ R1 ) 2 + (Vlln) 2 ] 112 = 17.94 A 

La especificación nominal de VA para el primario o el secundario es VA = 4- V 2 I 2 = 120 X 

17.94 + 12 X 15.4 = 4000.8. La potencia en la carga es P 0 = V\IR = 3240 W, y el FP es 

p 3240 

FP = —f = —— = 0.8098 (en retraso) 

VA 4000.8 v ' 


Puntos clave de la sección 11.8 

• El voltaje de cada conexión se puede mantener fijo, o se puede variar, dependiendo de los 
ángulos de retardo de los tiristores. 

• Con una carga RL, el circuito de disparo del cambiador de conexiones requiere un diseño cui¬ 
dadoso, porque si no se pueden poner en corto los devanados secundarios del transformador. 

11.9 CICLOCONVERTIDORES 

Los controladores de voltaje de ca proporcionan un voltaje de salida variable, pero la frecuencia 
de ese voltaje es fija, y además el contenido de armónicas es alto, en especial en las zonas de ba¬ 
jo voltaje de salida. Se puede obtener un voltaje de salida variable mediante conversiones en dos 
etapas: ca fija a cd variable (por ejemplo, rectificadores controlados) y cd variable a ca variable, 
con frecuencia variable (por ejemplo, los inversores que se describieron en el capítulo 6). Sin 
embargo, los cicloconvertidores pueden eliminar la necesidad de uno o más convertidores inter¬ 
medios. Un cicloconvertidor es un cambiador directo de frecuencias, que convierte corriente al¬ 
terna con una frecuencia en corriente alterna a otra frecuencia, por conversión ca-ca, sin un 
enlace intermedio de conexión. 
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La mayor parte de los cicloconvertidores tienen conmutación natural, y la frecuencia má¬ 
xima de salida se limita a un valor que sólo es una fracción de la frecuencia de la fuente. En con¬ 
secuencia, las aplicaciones principales de los cicloconvertidores son en excitadores de motores 
de ca y baja velocidad, hasta 15,000 kW, con frecuencias de 0 a 20 Hz. Los excitadores de ca se 
describirán en el capítulo 16. 

Con el desarrollo de las técnicas de conversión de potencia, y los métodos modernos de 
control, los excitadores de motor de ca alimentados por inversor están ganando terreno sobre 
los excitadores alimentados por cicloconvertidor. Sin embargo, los adelantos recientes en con¬ 
mutación rápida de dispositivos de potencia y en microprocesadores permiten sintetizar e imple- 
mentar estrategias avanzadas de conversión para cambiadores directos de frecuencia por 
conmutación forzada (FCDFC, force-commutated direct-frequency changer) para optimizar la 
eficiencia y reducir los contenidos de armónicas [1, 2]. Las funciones de conmutación de los 
FCDFC se pueden programar para que combinen las de los convertidores ca-cd y los converti¬ 
dores cd-ca. Por la naturaleza complicada de las deducciones que se usan en los FCDFC, no se 
seguirán describiendo los cicloconvertidores con conmutación forzada. 

11.9.1 Cicloconvertidores monofásicos 

El principio de funcionamiento de los cicloconvertidores monofásicos/monofásicos se puede expli¬ 
car con la ayuda de la figura 11.17a. Los dos convertidores monofásicos controlados se operan co¬ 
mo rectificadores puente. Sin embargo, sus ángulos de retardo son tales que el voltaje de salida de 
un convertidor es igual y opuesto al del otro convertidor. Si el convertidor P funciona solo, el vol¬ 
taje promedio de salida es positivo, y si el convertidor N funciona, el voltaje de salida es negativo. 
La figura 11.17b muestra el circuito equivalente simplificado del convertidor dual. La figura 11.17c 
muestra las formas de onda del voltaje de salida y las señales de disparo de los convertidores posi¬ 
tivo y negativo; el convertidor positivo está activado durante el tiempo Fo/2, y el convertidor nega¬ 
tivo funciona durante el tiempo TqI2. La frecuencia del voltaje de salida es f Q = l/r 0 . 

Si a p es el ángulo de retardo del convertidor positivo, el ángulo de retardo del convertidor 
negativo es a n = ir - a p . El voltaje promedio de salida del convertidor positivo es igual y opues¬ 
to al del convertidor negativo. 


V cd2 = -Ved! (11-40) 

En forma análoga a los convertidores duales de las secciones 10.4 y 10.7, los valores instan¬ 
táneos de dos voltajes de salida pueden no ser iguales. Es posible que circulen grandes corrien¬ 
tes armónicas dentro de los convertidores. 

Se puede eliminar la corriente circulante suprimiendo los pulsos de compuerta al conver¬ 
tidor que no entregue corriente a la carga. Un ciclo convertidor monofásico con un transforma¬ 
dor con conexión central, como el que se ve en la figura 11.18, tiene un reactor de intergrupo 
que mantiene un paso continuo de corriente y también limita la corriente circulante. 

Secuencia de disparo. La secuencia de disparo [1] es la siguiente: 

1. Durante el primer medio periodo de la frecuencia de salida, TJ 2, operar el convertidor 
P como un rectificador controlado normal (véase sección 10.3) con un ángulo de retardo 
a p = a, esto es, disparando Ti y T 2 en a. y disparando T 3 y r 4 en tt 4- a. 

2. Durante el segundo medio periodo TJ2, operar el convertidor N como rectificador controla¬ 
do normal, con un ángulo de retardo a N = tt — a; esto es, disparando T\ y T' 2 en tt — a y dis¬ 
parando r 3 y T\ en 2 tt — a. 
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Convertidor N 
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(a) Circuito 



FIGURA 11.17 

Cicloconvertidor monofásico/monofásico. 
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FIGURA 11.18 

Cicloconvertidor con reactor de intergrupo. 


Ejemplo 11.8 Determinación de los parámetros de rendimiento 
de un cicloconvertidor monofásico 

El voltaje de entrada al cicloconvertidor de la figura 11.17a es 120 V (rms), 60 Hz. La resistencia de carga es 
5 O y la inductancia de carga es L = 40 mH. La frecuencia del voltaje de salida es 20 Hz. Si los convertido¬ 
res funcionan como semiconvertidores de tal modo que 0 ^ a ^ tt y el ángulo de retardo es a p = 2tt/ 3, de¬ 
terminar a) el valor rms del voltaje de salida V 0 , b) la corriente rms de salida de cada tiristor, I R , y c) el FP 
de entrada. 


Solución 

V s = 120 V,/ 5 = 60 Hz, f Q = 20 Hz, R = 5 íl, L = 40 mH, a p = 2ir/3, co 0 = 2tt X 20 = 125.66 rad/s y X L = 
co 0 L = 5.027 ft. 


a. Cuando 0 ^ a ^ tt, la ecuación (11.8) da el voltaje rms de salida 


V = V 

v O y : 

= 53 V 


1 ( sen2a\l 1/2 


(11.41) 


b. Z = [R 2 4- (ü) 0 L) 2 ] 1/2 = 7.09 Í1 y 0 = tan -1 (o ) 0 L/R) = 45.2°. La corriente rms en la carga es I 0 = 
VJZ = 53/7.09 = 7.48 A. La corriente rms por cada convertidor es I p = I N = /^V2 = 5.29 A, y 
la corriente rms por cada tiristor es I R = I p l V2 = 3.74 A. 

c. La corriente rms de entrada es I s = I 0 = 7.48 A. La especificación de VA es VA = V S I S = 897.6 
VA, y la potencia de salida es P 0 = VJ 0 eos 0 = 53 X 7.48 X eos 45.2° = 279.35 W. De acuerdo 
con la ecuación (11.8), el FP en la entrada es 
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( 


ir — a + 


sen 2a ^ 1/2 


(11.42) 


= ^ = 0.311 (en retraso) 

897.6 v ' 


Nota : La ecuación (11.42) no incluye el contenido de armónicas en el voltaje de salida, y 
produce el valor aproximado del FP. El valor real es menor que el que se obtiene con la ecuación 
(11.42). Las ecuaciones (11.41) y (11.42) también son válidas para cargas resistivas. 

11.9.2 Cicloconvertidores trifásicos 

En la figura 11.19a se ve el diagrama de circuito de un cicloconvertidor trifásico/monofásico. 
Dos convertidores ca-cd son rectificadores controlados trifásicos. La síntesis de la forma de on¬ 
da para una frecuencia de salida de 12 Hz se ve en la figura 11.19b. El convertidor positivo fun¬ 
ciona durante la mitad del periodo de la frecuencia de salida, y el convertidor negativo durante 
el otro medio periodo. El análisis de este cicloconvertidor es parecido al de los cicloconvertido¬ 
res monofásicos/monofásicos. 

En el control de los motores de ca se requiere un voltaje trifásico con una frecuencia varia¬ 
ble. El cicloconvertidor de la figura 11.19a se puede ampliar para dar una salida trifásica, teniendo 
6 convertidores trifásicos como se ve en la figura 11.20a. Cada fase consiste en 6 tiristores, como 
se ve en la figura 11.20b, y se requiere un total de 18 tiristores. Si se usaran seis convertidores tri¬ 
fásicos de onda completa, se requerirían 36 tiristores. 


Secuencia de disparo. La secuencia de disparo [1] es la siguiente: 

1. Durante el primer medio periodo de la frecuencia de salida, TJl, operar el convertidor P 
como un rectificador controlado trifásico normal (véase la sección 11.6) con un ángulo de 
retardo a p = a. 

2. Durante el segundo medio periodo TJ2, operar el convertidor N como rectificador con¬ 
trolado trifásico normal con un ángulo de retardo a N = tt - a. 


11.9.3 Reducción de las armónicas en la salida 

En las figuras 11.17c y 11.19b se puede observar que el voltaje de salida no es puramente sinu¬ 
soidal, y en consecuencia contiene armónicas. La ecuación (11.42) indica que el FP de entrada 
depende del ángulo de retardo de los tiristores, y es malo, en especial cuando el voltaje de salida 
es bajo. 

El voltaje de salida de los cicloconvertidores se forma, básicamente, por segmentos de 
voltajes de entrada, y el valor promedio de un segmento depende del ángulo de retardo para 
ese segmento. Si los ángulos de retardo de los segmentos se variaran en tal forma que los valo¬ 
res promedio de los segmentos correspondieran, tanto como fuera posible, a las variaciones 
del voltaje sinusoidal que se desee, se podrían minimizar las armónicas en el voltaje de salida 
[2, 3]. La ecuación (11.6) indica que el voltaje promedio de salida de un segmento es una fun¬ 
ción coseno del ángulo de retardo. Los ángulos de retardo para segmentos se pueden generar 
comparando una señal coseno a la frecuencia de la fuente ( v c = V2 V s eos o ) s t) con un voltaje 
sinusoidal ideal de referencia, a la frecuencia de salida ( v r = V2 V r sen co 0 0- La figura 11.21 
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FIGURA 11.19 

Cicloconvertidor trifásico/monofásico. 


muestra la generación de señales de disparo para los tiristores del cicloconvertidor de la figu¬ 
ra 11.19a. 

El voltaje máximo promedio de un segmento (que se presenta cuando a p = 0), debe ser 
igual al valor pico del voltaje de salida; por ejemplo, de acuerdo con la ecuación (10.5), 

2 V2 V. 

V p = — = V2 V a (11.43) 

r TT 

que determina el valor rms del voltaje de salida: 

2V, 2V P 


V n = 


TT 


TT 


(11.44) 
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Fuente trifásica 



Neutral , 
(a) Esquema 



FIGURA 11.20 

Cicloconvertidor trifásico/trifásico. 


Ejemplo 11.9 Determinación de los parámetros de rendimiento de un cicloconvertidor monofá¬ 
sico con una señal coseno de referencia 

Repetir el ejemplo 11.8, si los ángulos de retardo del cicloconvertidor se generan comparando una señal co¬ 
seno a la frecuencia de la fuente, con una señal sinusoidal a la frecuencia de salida, como se indica en la fi¬ 
gura 11.21. 

Solución 

V s = 120 V,/ s = 60 Hz ,f 0 = 20 Hz, R = 5 fl, L = 40 mH a p = 2tt/3, o> 0 = 2tt X 20 = 125.66 rad/s y X L 
= ü) 0 L = 5.027 Í1 

a. De acuerdo con la ecuación (11.44), el valor rms del voltaje de salida es 
2V 

V 0 = — = 0.6366V S = 0.6366 X 120 = 76.39 V 
t r 
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FIGURA 11.21 

Generación de señales de disparo de tiristor. 


b. Z = [/? 2 + (ío 0 L) 2 ] 1/2 = 7.09 y 0 = tan _1 (ü) 0 L//?) = 45.2°. La corriente rms en la carga es 
I 0 — VJZ 76.39/7.09 = 10.77 A. La corriente rms a través de cada convertidor es I p = I N = 
I L Í V2 = 7.62 A, y la corriente rms a través de cada tiristor es I R = 7 p / V2 = 5.39 A. 

c. La corriente rms de entrada es I s = I 0 = 10.77 A, la especificación de VA es VA = V S I S = 1294.2 
VA, y la potencia de salida es 

P 0 = V 0 I 0 eos 0 = 0.6366 V S I Q eos 0 = 579.73 W. 

El FP en la entrada es 


FP = 0.6366 eos 0 


579.73 

1292.4 


= 0.449 (en retraso) 


(11.45) 
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Nota : La ecuación (11.45) indica que el FP de entrada es independiente del ángulo de re¬ 
tardo a y que sólo depende del ángulo de carga 0. Sin embargo, en el control normal por ángulo 
de fase, el FP de entrada depende tanto del ángulo de retardo a como del ángulo de carga 0. Si 
se comparan las ecuaciones (11.42) y (11.45), hay un valor crítico del ángulo de retardo, a c , que se 
determina con 


— | tt — a r + 

IT 


sen 2a r 


1/2 


= 0.6366 


(11.46) 


Cuando a < a c , el control normal por ángulo de retardo tendría mejor FP y la solución de la 
ecuación (11.46) es a c = 98.59°. 


Puntos clave de la sección 11.9 


• Un cicloconvertidor es, básicamente, un convertidor dual monofásico o trifásico. 

• Se obtiene un voltaje de salida de ca activando el convertidor P sólo durante el primer pe¬ 
riodo TJ2 para producir el voltaje positivo, y el convertidor N sólo durante el segundo 
periodo TJ2, para producir el voltaje negativo. 


11.10 CONTROLADORES DE VOLTAJE DE CA CON CONTROL POR PWM 

Se mostró en la sección 11.8 que el FP de entrada de los rectificadores controlados se puede me¬ 
jorar mediante un control por modulación por ancho de pulso (PWM). Los controladores de tiris- 
tor con conmutación natural introducen armónicas de orden menor, tanto en el lado de la carga 
como en el del suministro, y tienen bajo FP en la entrada. Se puede mejorar el rendimiento de 
los controladores de voltaje de ca mediante control por PWM [4]. La configuración del circuito 
de un controlador monofásico de voltaje de ca, para control por PWM, se ve en la figura 11.22a. 
Las señales de disparo de los interruptores se ven en la figura 11.22b. Los interruptores S\ y S 2 se 
activan y desactivan varias veces durante los medios ciclos positivo y negativo del voltaje de en¬ 
trada, respectivamente. Los interruptores S\ y S 2 proporcionan las trayectorias de corrida libre 



Si 

s 2 

S'i 

S '2 


o 

o 

o 

o 


jnjn_JTjnjn_ru l 

1-^UT_ruTJi_r 

1-1_r 

1_1-L 


(b) Señales de disparo 


FIGURA 11.22 

Controlador de voltaje de ca con control por PWM. 
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FIGURA 11.23 

Voltaje de salida y corriente en la carga del controlador de voltaje de ca. 


para la corriente de carga, mientras que Si y S 2 están, respectivamente, en estado desactivado. 
Los diodos evitan que aparezcan voltajes inversos a través de los interruptores. 

El voltaje de salida se ve en la figura 11.23a. Para una carga resistiva, la corriente en la car¬ 
ga se parece al voltaje de salida. Con una carga RL, la corriente en la carga aumenta en dirección 
positiva o negativa, cuando se activa el interruptor Si o el S 2 , respectivamente. De igual modo, la 
corriente en la carga decrece cuando se activa Si o S 2 . En la figura 11.23b se muestra también 
la corriente en una carga RL. 

Punto clave de la sección 11.10 

• Al usar dispositivos de conmutación rápida, se pueden aplicar técnicas de PWM a contro¬ 
ladores de voltaje de ca para producir un voltaje variable de salida con un FP mejor en la 
entrada. 









































www.elsolucionario.org 


536 Capítulo 11 Controladores de voltaje de ca 


11.11 CONVERTIDOR MATRICIAL 


El convertidor matricial usa interruptores bidireccionales totalmente controlados para convertir 
ca a ca en forma directa. Es un convertidor en una etapa que sólo requiere nueve interruptores pa¬ 
ra conversión de trifásica a trifásica [5-7]. Es una alternativa al inversor rectificador de voltaje por 
PWM bilateral. En la figura 11.24a [8,9] se ve el diagrama de circuito del convertidor matricial tri¬ 
fásico a trifásico (3c}> — 34>). Los nueve interruptores bidireccionales se ordenan de tal modo que se 
pueda conectar cualquiera de las tres fases con cualquier fase de salida, a través de un símbolo de 
matriz de conmutación como el de la figura 11.24b. Así, el voltaje en cualquier terminal de entrada 
puede hacerse aparecer en cualquier terminal o terminales de salida, mientras que la corriente en 
cualquier fase de la carga se puede tomar de cualquier fase o fases de la fuente de alimentación. En 
el caso normal se usa un filtro LC de entrada, para eliminar las corrientes armónicas en el lado de 
la entrada, y la carga es suficientemente inductiva para mantener continuidad de las corrientes 
de salida [10]. El término matricial se debe a que usa exactamente un convertidor para cada una de 
las conexiones posibles entre la entrada y la salida. Se deben controlar los interruptores de tal ma¬ 
nera que, en cualquier momento, haya uno y sólo uno de los tres interruptores conectados con una 
fase de salida, que se debe cerrar para evitar cortocircuito de las líneas de alimentación, o la inte¬ 
rrupción del paso de la corriente a la carga, cuando esta es inductiva. Con estas restricciones hay 
512 (=2 9 ) estados posibles de convertidor, pero sólo se permiten 27 combinaciones de interruptor 
para producir voltajes de línea de salida y corrientes de fase de entrada. Con determinado conjun¬ 
to de voltajes trifásicos en la entrada, se puede sintetizar cualquier conjunto de voltajes trifásicos 
de salida que se desee, adoptando una estrategia adecuada de conmutación [11,12]. 

El convertidor matricial puede conectar cualquier fase de entrada (A, B y C) con cualquier 
fase de salida (a, b y c) en cualquier momento. Cuando se conectan, los voltajes v aw v bn y v cn en 
las terminales de salida se relacionan con los voltajes de entrada v AN , v BN y v C n mediante 


Van 


$Aa $Ba $Ca 


V AN 

Vbn 

= 

$Ab $Bb Scb 


V BN 

Va,. 


_ 5,4c ^Bc $Cc _ 


_ v CN _ 



FIGURA 11.24 

(a) Circuito convertidor matricial (3<t>-34>) con filtro de entrada, (b) símbolo de la matriz de 
conmutación para el convertidor. 
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donde S Aa a S Cc son las variables de conmutación de los interruptores correspondientes. Para 
que haya una carga balanceada lineal conectada en Y en las terminales de salida, las corrientes 
de fase en la entrada se relacionan con las corrientes de fase de salida por 


U 


sAa 

$Ab 

$Ac 

T 

¿a 

¿B 

= 

Sbo 

$Bb 

S Bc 


ib 

*C_ 


_$Ca 

$Cb 

i _ 


Jc_ 


(11.48) 


donde la matriz de las variables de conmutación en la ecuación (11.48) es la transpuesta de la 
matriz respectiva en la ecuación (11.47). El convertidor matricial se debe controlar con una se¬ 
cuencia específica y bien sincronizada de los valores de las variables de conmutación, que resul¬ 
te en voltajes de salida balanceados con la frecuencia y amplitud deseadas, mientras que las 
corrientes de entrada están balanceadas y en fase con los voltajes de entrada. Sin embargo, el 
voltaje máximo pico a pico de salida no puede ser mayor que la diferencia mínima de voltajes 
entre dos fases de la entrada. Independientemente de la estrategia de conmutación, hay un lími¬ 
te físico del voltaje de salida obtenible, y la razón máxima de transferencia de voltaje es 0.866. 
Los métodos de control para convertidores matriciales deben tener la posibilidad de un control 
independiente de voltajes de salida y corrientes de entrada. Se suelen usar tres métodos [12]: 1) 
método Venturini, basado en un método matemático de análisis de función de transferencia [5], 
2) PWM y 3) modulación por vector espacial [3]. 

El convertidor matricial tiene las ventajas de 1) flujo bidireccional inherente de potencia, 
2) formas sinusoidales de onda de entrada y de salida con frecuencias de conmutación modera¬ 
das, 3) posibilidad de que el diseño sea compacto, por ausencia de componentes reactivos de en¬ 
lace de cd y 4) FP de entrada controlable, independiente de la corriente de salida a la carga. Sin 
embargo, las aplicaciones prácticas de los convertidores matriciales son muy limitadas. Las razo¬ 
nes principales son 1) falta de disponibilidad de interruptores monolíticos totalmente controla¬ 
dos bilaterales, capaces de operación en alta frecuencia, 2) implementación compleja de la ley de 
control, 3) limitación intrínseca de la razón de voltajes de salida a entrada y 4) conmutación y 
protección de los interruptores. Con control por PWM de vector espacial usando sobremodula¬ 
ción, se puede aumentar la razón de transferencia de voltaje hasta 1.05, a expensas de que haya 
más armónicas y que los capacitores de filtro sean mayores [13]. 

Punto clave de la sección 11.11 


• El convertidor matricial es convertidor de una etapa. Usa interruptores bidireccionales 
controlados totalmente para la conversión directa de ca a ca. Es una alternativa al rectifi¬ 
cador-inversor de fuente de voltaje por PWM bilateral. 

11.12 DISEÑO DE CIRCUITOS CONVERTIDORES DE VOLTAJE DE CA 

Las especificaciones de los dispositivos de potencia se deben diseñar para la condición de peor 
de los casos, que se presenta cuando el convertidor entrega el valor máximo rms de voltaje de sa¬ 
lida V 0 . Los filtros de entrada y salida también se deben diseñar para las condiciones del peor de 
los casos. La salida de un controlador de potencia contiene armónicas, y se debe determinar el 
ángulo de retardo para la condición de peor de los casos en un determinado arreglo de circuito. 
Los pasos para diseñar los circuitos de potencia y los filtros son parecidos a los del diseño de un 
circuito rectificador, que se describieron en la sección 3.10. 
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Ejemplo 11.10 Determinación de las especificaciones de dispositivo 
para el controlador monofásico de onda completa 

Un controlador monofásico de onda completa de ca se ve en la figura 11.3a, y controla el flujo de potencia 
de una fuente de 230 V, 60 Hz a una carga resistiva. La potencia máxima que se desea en la salida es 10 kW. 
Calcular a) la especificación de la corriente máxima rms de los tiristores, I RM> b) la especificación de corrien¬ 
te promedio máxima de los tiristores, I AM , c) la corriente pico de los tiristores, 7 p , y d) el valor pico del vol¬ 
taje de tiristor, V p . 

Solución 

P 0 = 10,000 W, V s = 230 V y V m = V2 X 230 = 325.3 V. La potencia máxima se puede entregar cuando 
el ángulo de retardo es a = 0. De la ecuación (11.8), el valor rms del voltaje de salida es V 0 — V s = 230 V, 
P 0 = V})IR = 230 2 /R = 10,000, y la resistencia de carga es R = 5.29 fl. 

a. El valor máximo rms de la corriente de carga es I oM = VJR = 230/5.29 = 43.48 A, y el valor má¬ 
ximo rms de la corriente del tiristor es = WV2 = 30.75A. 

b. De la ecuación (11.10), la corriente máxima promedio de los tiristores es 


Iam ~ 


V2 X 230 
tt x 5.29 


19.57 A 


c. La corriente pico en un tiristor es I p = VJR = 325.3/5.29 = 61.5 A. 

d. El voltaje pico en un tiristor es V p = V m = 325.3 V. 


Ejemplo 11.11 Determinación de los voltajes y las corrientes armónicas de un controlador mo¬ 
nofásico de onda completa 

Un controlador monofásico de onda completa, como el de la figura 11.6a, controla la potencia a una carga 
RL y el voltaje de suministro es 120 V (rms), 60 Hz. a) Usar el método de las series de Fourier para obtener 
ecuaciones para el voltaje de salida, vjt), y la corriente en la carga, i 0 (t) en función del ángulo de retardo a. 
b) Determinar el ángulo de retardo para la cantidad máxima de corriente armónica de orden menor en la 
carga, c). Si R = 5 ft, L = 10 mH y a = tt/ 2, determinar el valor rms de la tercera armónica de corriente, d) 
Si se conecta un capacitor en paralelo con la carga (Fig. 11.25a), calcular el valor de la capacitancia para re¬ 
ducir la tercera armónica de la corriente hasta el 10% de su valor sin el capacitor. 




FIGURA 11.25 

Convertidor monofásico completo con carga RL. 
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Solución 


a. La forma de onda del voltaje de entrada se ve en la figura 11.6b. El voltaje instantáneo de carga, 
como se ve en la figura 11.25b, se puede expresar como sigue en series de Fourier: 


v 0 (t) = K cd 4- 2) a n cos n(út + 2 b n sen /icor 

«=1,2,... n=l, 2,... 

en donde 

^»2ir 

Ved 


(11.49) 


• — f 

2™ Jo 


a n = ~ 

TT 


V m sen cor ¿(cor) = 0 

TT+P 


/•P r^+P 

/ V2 V s sen cor cos «cor ¿(cor) 4- / V2 V* sen coi cos «cor ¿(cor) 

7a J TT+Ot 


2tt 


cos(l - /r)a — cos(l — az)P 4- cos(l - n)(i t 4- a) 

— cos(l — az)('it + p) 

1 - n 

cos(l + n) a — cos(l 4- n )p + cos(l 4- n)(TT 4- a) 
- cos(l 4- /i)(it 4- p) 

1 + n 


= 0 para n = 2,4, ... 
rP 


para at = 3, 5, ... 

1 r rP r^+P 

— I / V2 sen cor sen «cor d(ut) + / V2 V, sen o ot sen Alcor ¿(cor) 

H L Ja Jir+a 

V2 V . 


2tt 


sen(l — «)p — sen(l — «)a 4- sen(l — «)(tt 4- p) 
— sen(l — n)(ir 4- a) 


1 - n 


sen(l 4- n )p — sen(l 4- n )a 4- sen(l 4- az)(tt 4- p) 

— sen(l 4- n)(i r 4- a) 

1 + az 

para n = 3, 5, ... 

= 0 para n = 2, 4, ... 

1 r /*P /•tt+P 

a x = — / V2 sen cor cos coi ¿(cor) 4- / V2 sen cor cos cor ¿(cor) 

^ - Va Jit+a 


V2V, 

2ir 


¿i =- 
TT 


V2V_ 

2 TT 


/*P /*'" + P 

/ V2 sen 2 cor ¿(cor) 4- / V5 sen 2 cor ¿(cor) 

¿a «/‘TT+a 

sen 2p — sen 2a 4- sen 2(tt 4- p) — sen 2(tt 4- a) 


2(P - a) - 


para n = 1 


(11.50) 


(11.51) 


[sen 2 (3 — sen 2 a + sen 2 (-jr + 0) — sentir + a)] para n = 1 (11.52) 


(11.53) 
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La impedancia de carga es 

Z = R + j(ru>iL) = [ R 2 + (na)¿) 2 l 1/2 /e n 

y 0„ = tan~ 1 (nü>L//?). Dividiendo v„(t) entre la impedancia de carga Z y simplificando los térmi- 
nos en seno y coseno se obtiene la corriente en la carga siguiente: 

oo 

i o (0 = 2 V2 /„ sen(mof — 0„ + 4> n ) (11.54) 

n=l,3,5,... 

donde <$) n = tan ~ l (a n /b n ) y 


1 (a 2 n + b 2 n ) m 

n V2 [R 2 + (/zü)L) 2 ] 1/2 

b. La tercera armónica es la de orden menor. El cálculo de la tercera armónica para varios valores 
del ángulo de retardo demuestra que se vuelve máxima para a = ir /2. La distorsión armónica 
aumenta y la calidad de la corriente de entrada disminuye al aumentar los ángulos de disparo. 
En la figura 11.26 se muestran las variaciones de las armónicas de orden bajo en función del án¬ 
gulo de disparo. Sólo existen armónicas impares en la corriente de entrada, por la simetría de 
media onda. 

c. Para a = tt/2, L = 6.5 mH, R = 2.5 íi, a> = 2 tt X 60 = 377 rad/s y V s = 120 V. De acuerdo con el 
ejemplo 11.4 se obtiene el ángulo de extinción p = 220.43°. Para valores conocidos de a, P, R, L 
y V s , se pueden calcular a n y b n de la serie de Fourier en la ecuación (11.49), y la corriente i 0 en la 
carga, con la ecuación (11.54). La corriente en la carga es 

i Q (t) = 28.93 sen (coi - 44.2° - 18°) + 7.96 sen(3 caí - 71.2° + 68.7°) 

+ 2.68 sen(5ü)í - 78.5° - 68.6°) + 0.42 sen(7a>f - 81.7° + 122.7°) 

+ 0.59 sen(9ooí - 83.5° - 126.3°) + ••• 


El valor rms de la tercera armónica de corriente es 


h 


7.96 

V2 


= 5.63 


A 


d. La figura 11.27 muestra el circuito equivalente para la corriente armónica. Aplicando la regla de 
divisor de corriente, la armónica de corriente por la carga es 

h = __ 

/„ [R 2 + ( no,L - X c ) 2 ] m 

donde X c = 1/(«ü)C). Para n = 3 y co = 377, 


/„ [2.5 2 + (3 X 0.377 X 6.5 - X c ) 2 ] m 

que da como resultado X c = —0.858 o 0.7097. Como X c no puede ser negativa, X c = 0.7097 = 
1/(3 X 377C), o sea que C = 1245.94 \x¥. 
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FIGURA 11.26 


Contenido de armónicas en función del ángulo de disparo para un controlador 
monofásico de voltaje con carga RL. 



FIGURA 11.27 

Circuito equivalente para corriente armónica. 


Ejemplo 11.12 Simulación del controlador monofásico de onda completa con PSPICE 

El controlador monofásico de voltaje de ca en la figura 11.6a tiene una carga R = 2.5 Í2 y L = 6.5 mH. El 
voltaje de la fuente es 120 V (rms), 60 Hz. El ángulo de retardo es a = tt/ 2. Usar PSpice para graficar el vol¬ 
taje de salida y la corriente en la carga, y para calcular la distorsión armónica total (THD) del voltaje de sa¬ 
lida y la corriente de salida, y el FP en la entrada. 
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FIGURA 11.28 

Modelo de tiristor en SPICE. 


Solución 

La corriente de carga de los controladores de voltaje de ca es de tipo alterno, y la corriente de un tiristor 
siempre se reduce a cero. No es necesario el diodo D T de la figura 7.34b, y el modelo con tiristor se puede 
simplificar al de la figura 11.28. Este modelo se puede usar como subcircuito. 

La definición de subcircuito para el modelo de rectificador controlado de silicio (SCR) con tiristor se 
puede describir como sigue: 


Subcircuit for ac thyristor model 


.SUBCKT 

SCR 

1 

3 

2 

★ 


model 

anode 


+control cathode 

★ 


ñame 


voltage 


SI 

1 

5 

6 2 

SMOD 

; Interruptor 

RG 

3 

4 

50 



VX 

4 

2 

DC 

OV 


VY 

5 

2 

DC 

OV 


RT 

2 

6 

1 



CT 

6 

2 

10UF 



Fl 

2 

6 

POLY(2) 

VX VY 

0 50 11 

.MODEL 

SMOD VSWITCH (RON=0. 

.01 ROFF=10E+5 VON=0.IV VOFF=OV) 

. ENDS 

SCR 




; Termina definición de subcircuito 


El voltaje pico de alimentación es V m = 169.7 V. Para = ot 2 = 90°, el tiempo de retardo es t\ = (90/360) 
X (1000/60 Hz) X 1000 = 4166.7 |xs. Se conecta un amortiguador en serie, con C s = 0.1 |xF y R s = 750 fl en 
paralelo con el tiristor para manejar el voltaje transitorio debido a la carga inductiva. El controlador mono¬ 
fásico de voltaje de ca para la simulación con PSpice se ve en la figura 11.29a. Los voltajes de compuerta, v* 
y V g2 para los tiristores se ven en la figura 11.29b. 
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FIGURA 11.29 

Controlador monofásico de voltaje de ca para simulación con PSpice. 


La lista del archivo del circuito es la siguiente: 


Ejemplo 11 

.12 

Controlador monofásico de voltaje 

de ca 


VS 

1 

0 

SIN 

(0 169.7V 60HZ) 



Vgl 

2 

4 

PULSE 

(OV 

10V 4166.7US 1NS 1NS 

100US 16666. 

7US) 

Vg2 

3 

1 

PULSE 

(OV 

10V 12500.OUS 1NS 1NS 

100US 16666. 

7US) 

R 

4 

5 

2.5 





L 

5 

6 

6.5MH 





VX 

6 

0 

DC 

OV 

; Fuente de voltaje para medir la corriente 


1245.94UF ; Capacitancia del filtro de salida 


Filtro de 
la carga 
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CS 1 7 0.1UF 

RS 7 4 750 

* Subcircuit cali for thyristor model 

XT1 124 SCR ; Tiristor TI 

XT2 431 SCR ; Tiristor T2 

* Subcircuit SCR which is missing must be inserted 

.TRAN 10US 33.33MS ; Análisis de transitorios 

.PROBE ; Postprocesador gráfico 

.options abstol = l.OOn reltol = 1.Om vntol = 1.Om ITL5=10000 
.FOUR 60HZ V(4) ; Análisis de Fourier 

. END 


Las gráficas de voltaje instantáneo V (4) y corriente en la carga I (VX) aparecen en la figura 11.30. 
Las componentes de Fourier del voltaje de salida son las siguientes: 


FOURIER COMPONENTS OF TRANSIENT RESPONSE V (4) 
DC COMPONENT = 1.784608E-03 


HARMONIC 

FREQUENCY 

FOURIER 

NORMALIZED 

PHASE 

NORMALIZED 

NO 

(HZ) 

COMPONENT 

COMPONENT 

(DEG) 

PHASE (DEG) 

1 

6.000E+01 

1.006E+02 

1.000E+00 

-1.828E+01 

0.000E+00 

2 

1.200E+02 

2.764E-03 

2.748E-05 

6.196E+01 

8.024E+01 

3 

1.800E+02 

6.174E+01 

6.139E-01 

6.960E+01 

8.787E+01 


40 A 


0A 


-40 A 


200 V 


-200 V 


Ejemplo 11.12 Controlador monofásico de voltaje de CA 

Temperatura: 27.0 



5 ms 10 ms 15 ms 20 ms 

Time 


25 ms 


30 ms 


35 ms 


C1 = 10.239 m, 

-118.347 m 

C2 = 0.000, 

0.000 

dif = 10.239 m. 

-118.347 m 


FIGURA 11.30 

Gráficas para el ejemplo 11.12. 
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4 

2.400E+02 

1.038E-03 

1.033E-05 

6.731E+01 

8.559E+01 

5 

3.000E+02 

3. 311E+01 

3.293E-01 

-6.771E+01 

—4.943E+01 

6 

3.600E+02 

1.969E-03 

1.958E-05 

1.261E+02 

1.444E+02 

7 

4.200E+02 

6.954E+00 

6.915E-02 

1.185E+02 

1.367E+02 

8 

4.800E+02 

3.451E-03 

3.431E-05 

1.017E+02 

1.199E+02 

9 

5.400E+02 

1.384E+01 

1.376E-01 

—1.251E+02 

—1.068E+02 


TOTAL HARMONIO DISTORTION = 7.134427E+01 PERCENT 


Las componentes de Fourier de la corriente de salida, que es igual a la corriente de entrada, son las si¬ 
guientes: 


FOURIER COMPONENTS OF TRANSIENT RESPONSE I (VX) 
DC COMPONENT = -2.557837E-03 


HARMONIO 

FREQUENCY 

FOURIER 

NORMALIZED 

PHASE 

NORMALIZED 

NO 

(HZ) 

COMPONENT 

COMPONENT 

(DEG) 

PHASE (DEG) 

1 

6.000E+01 

2.869E+01 

1.000E+00 

-6.253E+01 

0.000E+00 

2 

1.200E+02 

4.416E-03 

1.539E-04 

-1.257E+02 

—6.319E+01 

3 

1.800E+02 

7.844E+00 

2.735E-01 

—2.918E+00 

5.961E+01 

4 

2.400E+02 

3.641E-03 

1.269E-04 

-1.620E+02 

—9.948E+01 

5 

3.000E+02 

2.682E+00 

9.350E-02 

—1.462E+02 

-8.370E+01 

6 

3.600E+02 

2.198E-03 

7.662E-05 

1.653E+02 

2.278E+02 

7 

4.200E+02 

4.310E-01 

1.503E-02 

4.124E+01 

1.038E+02 

8 

4.800E+02 

1.019E-03 

3.551E-05 

1.480E+02 

2.105E+02 

9 

5.400E+02 

6.055E-01 

2.111E-02 

1.533E+02 

2.158E+02 


TOTAL HARMONIO DISTORTION = 2.901609E+01 PERCENT 


THD de la corriente de entrada = 29.01% = 0.2901 
Ángulo de desplazamiento <J>! = —62.53° 

DF = eos cj>i = cos(—62.53) = 0.461 (en retraso) 

De acuerdo con la ecuación (10.96), el FP en la entrada es 


FP 


1 

(1 + THD 2 ) 1/2 


COS 4>j = 


1 

(1 + 0.2901 2 ) 1/2 


X 0.461 = 0.443 (en retraso) 


Punto clave de la sección 11.2 

• El diseño de un controlador de voltaje de ca requiere determinar las especificaciones del 
dispositivo y las de los componentes del filtro, en los lados de entrada y de salida. 

Se requieren filtros para alisar el voltaje de salida y la corriente de entrada, y para reducir 
la cantidad de inyección de armónicas a la fuente de alimentación. 


11.13 EFECTOS DE LAS INDUCTANCIAS DE AUMENTACIÓN Y DE CARGA 

En las deducciones de los voltajes de salida se ha supuesto que la fuente no tiene inductancia. El 
efecto de cualquier inductancia en la alimentación sería retardar la desactivación de los tiristo- 
res. No se desactivarían en el cruce del voltaje de entrada con cero, como se ve en la figura 
11.31b, y podrían no ser adecuados pulsos de compuerta de corta duración. También aumentaría 
el contenido de armónicas en el voltaje de salida. 
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FIGURA 11.31 

Efectos de la inductancia de carga sobre la 
corriente y el voltaje de carga. 



En la sección 11.5 se vio que la inductancia de carga juega un papel importante en el rendi¬ 
miento de los controladores de potencia. Aunque el voltaje de salida es una forma de onda pul¬ 
sante, la inductancia de carga trata de mantener un flujo continuo de corriente, como se ve en las 
figuras 11.6b y 11.31b. Se puede observar en las ecuaciones (11.42) y (11.45) que el FP de entrada 
de un convertidor de potencia depende del FP de la carga. Debido a las características de conmu¬ 
tación de los tiristores, cualquier inductancia en el circuito hace que el análisis sea más difícil. 


RESUMEN 

El controlador de voltaje de ca puede usar control encendido apagado o control por ángulo de 
fase. El control encendido apagado es más adecuado para sistemas con una constante de tiempo 
grande. Debido al componente de cd en la salida de los controladores unidireccionales, lo que se 
usa normalmente en las aplicaciones industriales es controladores bidireccionales. Debido a las 
características de los tiristores, una carga inductiva hace que sean más complejas las soluciones 
de las ecuaciones que describen el rendimiento de los controladores, y conviene más adoptar un 
método iterativo de solución. El FP de entrada de los controladores, que varía en función del án¬ 
gulo de retardo, en general es malo, en especial en el intervalo de los bajos voltajes de salida. Los 
controladores de voltaje de ca se pueden usar como cambiadores estáticos de conexiones de 
transformador. 

Los controladores de voltaje proporcionan un voltaje de salida con frecuencia fija. Dos 
rectificadores controlados por fase, conectados como convertidores duales, pueden funcionar 
como cambiadores directos de frecuencia, y se llaman cicloconvertidores. Con el desarrollo de 
dispositivos de potencia de conmutación rápida, es posible que los cicloconvertidores tengan 
conmutación forzada; sin embargo, se requiere sintetizar las funciones de conmutación para los 
dispositivos de potencia. 
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PREGUNTAS DE REPASO 

11.1 ¿Cuáles son las ventajas y desventajas del control de encendido apagado? 

11.2 ¿Cuáles son las ventajas y desventajas del control por ángulo de fase? 

11.3 ¿Cuáles son los efectos de la inductancia de carga sobre el rendimiento de los controladores de vol¬ 
taje de ca? 

11.4 ¿Qué es el ángulo de extinción? 

11.5 ¿Cuáles son las ventajas y desventajas de los controladores unidireccionales? 

11.6 ¿Cuáles son las ventajas y desventajas de los controladores bidireccionales? 

11.7 ¿Qué es un arreglo de control por unión? 

11.8 ¿Qué es un convertidor matricial? 

11.9 ¿Cuáles son los pasos para determinar las formas de onda del voltaje de salida de los controladores 
trifásicos bidireccionales? 

11.10 ¿Cuáles son las ventajas y desventajas de los controladores conectados en delta? 
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11.11 ¿Cuál es el intervalo de control del ángulo de retardo para controladores monofásicos unidireccionales? 

11.12 ¿Cuál es el intervalo de control del ángulo de retardo para los controladores monofásicos bidireccio- 
nales? 

11.13 ¿Cuáles son las ventajas y desventajas de un control matricial? 

11.14 ¿Cuál es el intervalo de control del ángulo de retardo en los controladores trifásicos bidireccionales? 

11.15 ¿Cuáles son las ventajas y desventajas de los cambiadores de conexiones de transformador? 

11.16 ¿Cuáles son los métodos para controlar el voltaje de salida de los cambiadores de conexiones de 

transformador? 

11.17 ¿Qué es un cambiador de conexiones síncrono? 

11.18 ¿Qué es un cicloconvertidor? 

11.19 ¿Cuáles son las ventajas y desventajas de los cicloconvertidores? 

11.20 ¿Cuáles son las ventajas y desventajas de los controladores de voltaje de ca? 

11.21 ¿Cuál es el principio de operación de los cicloconvertidores? 

11.22 ¿Cuáles son los efectos de la inductancia de carga sobre el rendimiento de los cicloconvertidores? 

11.23 ¿Cuáles son los tres arreglos posibles de un controlador de voltaje de ca, monofásico y de onda com¬ 
pleta? 

11.24 ¿Cuáles son las ventajas de las técnicas de reducción de armónicas sinusoidales para los cicloconver¬ 
tidores? 

11.25 ¿Cuáles son los requisitos de la señal de compuerta de tiristores, para controladores de voltaje con 
cargas RL1 

11.26 ¿Cuáles son los efectos de las inductancias de alimentación y de carga? 

11.27 ¿Cuáles son las condiciones para el diseño, en el peor de los casos, de dispositivos de potencia f /ara 
controladores de voltaje de ca? 

11.28 ¿Cuáles son las condiciones para el diseño, en el peor de los casos, de filtros de carga para controla¬ 
dores de voltaje de ca? 

PROBLEMAS 

11.1 El controlador de voltaje de la figura 11.1a se usa para calefacción, con una carga resistiva R = 5 Í1 y 
el voltaje de entrada es V s = 120 V (rms), 60 Hz. El interruptor de tiristor está cerrado durante n = 
125 ciclos, y abierto durante m = 75 ciclos. Determine a) el voltaje rms de salida, V 0 ; b) el factor de 
potencia (FP) en la entrada, y c) las corrientes promedio y rms en el tiristor. 

11.2 El controlador de voltaje de ca en la figura 11.1a usa control de encendido apagado, para una carga 
resistiva de calefacción de R = 4 Í1 y el voltaje de entrada es V s = 208 V (rms), 60 Hz. Si la potencia 
de salida que se desea es P 0 = 3 kW, determine a) el ciclo de trabajo /c, y b) el FP de entrada. 

11.3 El controlador monofásico de media onda de voltaje de ca en la figura 11.2a tiene una carga resistiva 
R = 5 íl y el voltaje de entrada es V s = 120 V (rms), 60 Hz. El ángulo de retardo del tiristor T x es a = tt/ 3. 
Determine a) el voltaje rms de salida, V 0 ; b) el FP en la entrada, y c) la corriente promedio de entrada. 

11.4 El controlador monofásico de voltaje de ca, de media onda, en la figura 11.2a, tiene una carga resisti¬ 
va R = 5 íl y el voltaje de entrada es V s = 208 V (rms), 60 Hz. Si la potencia de salida que se desea es 
P Q = 2 kW, calcule a) el ángulo de retardo a, y b) el FP de entrada. 

11.5 El controlador monofásico de voltaje de ca, de onda completa, en la figura 11.3a, tiene una carga re¬ 
sistiva R = 5 íl, y el voltaje de entrada es V s = 120 V (rms), 60 Hz. Los ángulos de retardo de los tiris¬ 
tores Ti y T 2 son iguales: cq = a 2 = a = 2 tt/ 3. Determine a) el voltaje rms de salida, V a \ b) el FP de 
entrada; c) la corriente promedio de los tiristores, I A , y d) la corriente rms de los tiristores, I R . 

11.6 El controlador monofásico de onda completa de voltaje de ca en la figura 11.3a tiene una carga resisti¬ 
va R = 1.5 íl y el voltaje de entrada es V s = 120 V (rms), 60 Hz. Si la potencia de salida que se desea es 
P 0 = 7.5 kW, determine a) los ángulos de retardo de los tiristores T\ y T 2 , b) el voltaje rms de salida, V 0 \ 
c) el FP de entrada; d) la corriente promedio de los tiristores,/^, y e) la corriente rms de los tiristores, I R . 

11.7 La carga de un controlador de voltaje ca es resistiva, con R = 1.5 íl. El voltaje de entrada es V s = 120 
V (rms), 60 Hz. Grafique FP contra el ángulo de retardo para controladores monofásicos de media 
onda y onda completa. 
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11.8 El controlador monofásico de onda completa en la figura 11.6a alimenta a una carga RL. El voltaje 
de entrada es V s = 120 V (rms) a 60 Hz. La carga es L = 5 mH y R = 5 O. Los ángulos de retardo de 
los tiristores 7\ y T 2 son iguales, a = tt/ 3. Determine a) el ángulo de conducción 8 del tiristor T x \ b) el 
voltaje rms de salida, V Q ; c) la corriente rms del tiristor, I R ; d) la corriente rms de salida, I 0 \ e) la co¬ 
rriente promedio de un tiristor, I A , y f) el FP de entrada. 

11.9 El controlador monofásico de onda completa de la figura 11.6a alimenta a una carga RL. El voltaje 
de entrada es V s = 120 V a 60 Hz. Haga una gráfica del FP en función del ángulo de retardo a, para 
a) L = 5 mH y /? = 5 fl, yb)R = 5ílyL = 0. 

11.10 El controlador trifásico unidireccional de la figura P11.10 alimenta a una carga resistiva conectada en 
Y, con R = 5 O, y el voltaje de entrada es 208 V (rms) de línea a línea, 60 Hz. El ángulo de retardo es 
a = tt/6. Determine a) el voltaje rms de fase de salida, V 0 ; b) la potencia de entrada, y c) las ecuacio¬ 
nes del voltaje instantáneo de salida de la fase a. 



FIGURA 11.PIO 

Controlador unidireccional trifásico. 


11.11 El controlador trifásico unidireccional de la figura P11.10 alimenta a una carga resistiva conectada en 
Y, con Jt = 2.5 O y el voltaje de entrada es 208 V (rms) de línea a línea, 60 Hz. Si la potencia de salida 
que se desea es P 0 = 12 kW, calcule a) el ángulo de retardo a; b) el voltaje rms de fase de salida, V 0 , y 
c) el FP de entrada. 

11.12 El controlador trifásico unidireccional de la figura P11.10 alimenta a una carga resistiva conectada en 
Y, con R = 5 ft, y el voltaje de entrada es 208 V (rms) de línea a línea, 60 Hz. El ángulo de retardo es 
a = 2 tt/ 3. Determine a) el voltaje rms de fase de salida, V 0 \ b) el FP de entrada, y c) las ecuaciones del 
voltaje instantáneo de salida de la fase a. 

11.13 Repita el problema 11.10 para el controlador trifásico bidireccional de la figura 11.8. 

11.14 Repita el problema 11.11 para el controlador trifásico bidireccional de la figura 11.8. 

11.15 Repita el problema 11.12 para el controlador trifásico bidireccional de la figura 11.8. 

11.16 El controlador trifásico bidireccional de la figura 11.8 alimenta a una carga conectada en Y con R = 5 íl 
y L = 10 mH. El voltaje de entrada de línea a línea es 208 V, 60 Hz. El ángulo de retardo es a = tt/ 2. 
Haga una gráfica de la corriente de línea para el primer ciclo después de haber activado el controlador. 

11.17 Un controlador trifásico de voltaje de ca alimenta a una carga resistiva conectada en Y, con R = 5 0, 
y el voltaje de entrada, de línea a línea, es V s = 208 V a 60 Hz. Haga una gráfica del FP en función del 
ángulo de retardo a para a) el controlador de media onda de la figura P11.10, y b) el controlador de 
onda completa de la figura 11.8. 
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11.18 Un controlador trifásico bidireccional conectado en delta, como el de la figura 11.11, tiene una carga 
resistiva de R = 5 ft. Si el voltaje de línea a línea es V s = 208 V, 60 Hz y si el ángulo de retardo es a = tt/ 3, 
determine a) el voltaje rms de fase de salida, V Q \ b) las ecuaciones de las corrientes instantáneas i w i ab 
e i ca ; c) la corriente rms de fase de salida, I ab y la corriente rms de línea de salida, I a \ d) el FP de entra¬ 
da, y e) la corriente rms en los tiristores, I R . 

11.19 El circuito de la figura 11.14 se controla como cambiador síncrono de conexiones. El voltaje del pri¬ 
mario es 208 V, 60 Hz. Los voltajes secundarios son V x = 120 V y V 2 = 88 V. Si la resistencia de carga 
es R — 5 ft, y el voltaje rms de carga es 180 V, determine a) los ángulos de retardo de los tiristores T x 
y r 2 ; b) la corriente rms de los tiristores T\ y T 2 \ c) la corriente rms de los tiristores T 3 y r 4 , y d) el FP 
de entrada. 

11.20 El voltaje de entrada al cicloconvertidor monofásico/monofásico de la figura 11.17a es 120 V, 60 Hz. 
La resistencia de carga es 2.5 Í1 y la inductancia de carga es L = 40 mH. La frecuencia del voltaje de 
salida es 20 Hz. Si el ángulo de retardo de los tiristores es a p = 2tt/ 4, determine a) el voltaje rms 
de salida; b) la corriente rms de cada tiristor, y c) el FP en la entrada. 

11.21 Repita el problema 11.20 con L = 0. 

11.22 En el problema 11.20, haga una gráfica del factor de potencia en función del ángulo de retardo a. 

11.23 Repita el problema 11.20 para el cicloconvertidor trifásico/monofásico de la figura 11.19a, con L = 0. 

11.24 Repita el problema 11.20, generando los ángulos de retardo con una comparación de una señal cose¬ 
no a la frecuencia de alimentación con una señal sinusoidal de referencia a la frecuencia de salida, como 
se ve en la figura 11.21. 

11.25 En el problema 11.24, haga una gráfica del factor de potencia de entrada en función del ángulo de re¬ 
tardo. 

11.26 El controlador monofásico de voltaje de ca, de onda completa, de la figura 11.5a, controla la potencia 
de una fuente de ca de 208 V, 60 Hz, que va a una carga resistiva. La potencia máxima que se desea en 
la salida es 10 kW. Calcule a) la especificación de corriente rms máxima del tiristor; b) la especifica¬ 
ción de corriente máxima promedio del tiristor, y c) el voltaje pico del tiristor. 

11.27 Se usa el controlador trifásico de voltaje de ca, de onda completa, en la figura P11.10, para controlar 
la potencia de una fuente de 2300 V, 60 Hz, que pasa a una carga resistiva conectada en delta. La po¬ 
tencia máxima de salida que se desea es 100 kW. Calcule a) la especificación de corriente rms máxi¬ 
ma de los tiristores, / RM ; b) la especificación de corriente promedio máxima de los tiristores, / AM , y c) 
el valor pico del voltaje de tiristor, V p . 

11.28 El controlador monofásico de onda completa de la figura 11.6a controla la potencia que va a una car¬ 
ga RL , y el voltaje de alimentación es 208 V, 60 Hz. La carga es R = 5 Í2 y L = 6.5 mH. a) Determine 
el valor rms de la tercera armónica de corriente, b) Si se conecta un capacitor en paralelo con la car¬ 
ga, calcule el valor de la capacitancia, para reducir la tercera armónica de corriente en la carga a 5% 
de la corriente en la carga, con a = tt/3. c) Use PSpice para graficar el voltaje de salida y la corriente de 
salida, así como el FP en la entrada con y sin el capacitor de filtro del punto b). 
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CAPÍTULO 12 

Interruptores estáticos 


Los objetivos de aprendizaje para este capítulo son los siguientes: 

• Comprender la operación y las características de los interruptores estáticos y los relevadores micro- 
electrónicos (MER, de microelectronic relay) 

• Aprender los diversos tipos de interruptores estáticos y MER. 

12.1 INTRODUCCIÓN 

Los tiristores que pueden activarse y desactivarse en menos de unos pocos microsegundos 
pueden funcionar como interruptores de acción rápida para sustituir los interruptores automáti¬ 
cos mecánicos y electromecánicos. Para aplicaciones de cd con baja potencia, los transistores 
de potencia también se pueden usar como interruptores. Los interruptores estáticos tienen muchas 
ventajas, como velocidades muy altas de conmutación, no tienen partes móviles y no hay rebote 
en el contacto al cerrar. 

Además de las aplicaciones como interruptores estáticos, los circuitos de tiristores (o tran¬ 
sistores) se pueden diseñar para dar un retardo, retención y detecciones de corrientes y voltajes 
altos y bajos. Los transductores para detectar señal mecánica, eléctrica, de posición, de proximidad, 
etc., pueden generar las señales de disparo o de control para los tiristores (o los transistores). 

Los interruptores estáticos se pueden clasificar en dos: 1) interruptores de ca y 2) interrupto¬ 
res de cd. Los interruptores de ca se pueden subdividir en a) monofásicos y b) trifásicos. Para los 
interruptores de ca, los tiristores tienen conmutación de línea o natural, y la velocidad de conmu¬ 
tación está limitada por la frecuencia de la fuente de ca y el tiempo de desactivación de los tiris¬ 
tores. Los interruptores de cd tienen conmutación forzada, y la velocidad de conmutación 
depende de los tiempos de activación y desactivación de los dispositivos. 


12.2 INTERRUPTORES DE CA MONOFÁSICOS 

En la figura 12.1a se presenta el diagrama eléctrico de un interruptor monofásico de onda com¬ 
pleta, en el que se conectan los dos tiristores en paralelo inverso. El tiristor T x se dispara cuando 
wt = 0 y el tiristor T 2 se dispara cuando tót - tí. El voltaje de saiida es igual que e\ voltaje de entra¬ 
da. Eos tiristores funcionan como interruptores, y están conmutados por la línea. Las formas de 
onda de los voltajes de entrada y de salida, y de la corriente de salida, se ven en la figura 12.1b. 
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FIGURA 12.1 

Interruptor de ca monofásica con tiristor. 

Con una carga inductiva, el tiristor 7\ debería disparar después del medio ciclo positivo 
del voltaje de entrada, cuando la corriente pase por cero, y el tiristor T 2 debería disparar después 
del medio ciclo negativo del voltaje de entrada, cuando la corriente pase por cero. Los pulsos de 
disparo para 7\ y T 2 se ven en la figura 12.1c. En lugar de dos tiristores, se puede usar un TRIAC, 
como se ve en la figura 12.2. 

Si la corriente instantánea de línea es 4(0 = I m sen <*>í, la corriente rms de línea es 

I s = sen2 Wí d ( wí ) 

Ya que cada tiristor conduce corriente sólo durante medio ciclo, la corriente promedio en cada 
tiristor es 


1/2 


V2 


( 12 . 1 ) 
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FIGURA 12.2 

Interruptor de ca monofásica con TRIAC. 


y la corriente raíz cuadrática media (rms) de cada tiristor es 




I 2 m sen 2 coi ¿(caí) 


1/2 


(12.3) 


El circuito de la figura 12.1a se puede modificar, como se ve en la figura 12.3a, donde los dos 
tiristores tienen un cátodo común, y las señales de disparo tienen una terminal común. El tiristor 
Ti y el diodo D x conducen durante el medio ciclo positivo, y el tiristor T 2 y el diodo D 2 conducen 
durante el medio ciclo negativo. 

Un puente rectificador de diodos y un tiristor T h tal como se ven en la figura 12.4a, pueden 
hacer la misma función que los de la figura 12.1a. La corriente por la carga es ca, y por el tiristor 
Ti es cd. Un transistor puede sustituir al tiristor T x . A la unidad formada por el transistor (o el ti¬ 
ristor, o el tiristor apagado por compuerta [GTO]) y el puente rectificador se le llama interruptor 
bidireccional. 


Puntos clave de la sección 12.2 

• Los interruptores se activan cuando el voltaje de entrada cruza por cero. 

• La operación del circuito es parecida a la del controlador monofásico de voltaje de ca, con 
un ángulo de retardo a = 0. 




a>t 


Cüt 


CLít 


FIGURA 12.3 

Interruptor de ca monofásica con puente de diodos y tiristores. 
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FIGURA 12.4 

Interruptor de ca monofásica con puente rectificador y tiristor. 


12.3 INTERRUPTORES DE CA TRIFÁSICOS 

El concepto de conmutación de ca monofásica se puede ampliar a las aplicaciones trifásicas. Se 
pueden conectar tres interruptores monofásicos como el de la figura 12.1a para formar un in¬ 
terruptor trifásico, como se ve en la figura 12.5a. Las señales de disparo para los tiristores y la 
corriente por T x se muestran en la figura 12.5b. La carga se puede conectar en Y o en delta. 

Para reducir la cantidad y los costos de los tiristores, también se pueden usar un diodo y un 
tiristor para formar un interruptor trifásico, como se ve en la figura 12.6. En el caso en que se co¬ 
necten dos tiristores “espalda con espalda” existe la posibilidad de detener el flujo de corriente 
cada medio ciclo (por ejemplo 8.33 ms para un suministro de 60 Hz). Sin embargo, con un diodo 
y un tiristor, el paso de la corriente sólo se puede detener cada ciclo del voltaje de entrada, y se 
vuelve lento el tiempo de reacción (por ejemplo, 16.67 ms para una fuente de 60 Hz). 

Punto clave de la sección 12.3 

• La operación del circuito se parece a la del controlador trifásico de voltaje de ca con un 
ángulo de retardo a = 0. 


12.4 INTERRUPTORES TRIFÁSICOS REVERSIBLES 

Se puede tener la inversión de la potencia trifásica suministrada a una carga agregando dos inte¬ 
rruptores monofásicos más al interruptor trifásico de la figura 12.5a. Esto se ve en la figura 
12.7. En la operación normal, los tiristores T 7 a T 10 se desactivan con inhibición (o supresión) de 
pulsos de compuerta y se activan los tiristores 7\ a T 6 . La línea A alimenta a la terminal a , la lí¬ 
nea B a la terminal b y la línea C a la terminal c. En la operación de inversión de fase, los tiristo¬ 
res r 2 , 7 3 , T 5 y T 6 se desactivan por inhibición de pulso de compuerta y los tiristores T 7 a T 10 son 
operativos. La línea B alimenta a la terminal c y la línea C alimenta a la terminal B, siendo esto 
una inversión de fase del voltaje aplicado a la carga. Para obtener la inversión de fase, todos los 
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(b) Formas de onda 
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FIGURA 12.5 

Interruptor de ca trifásica con tiristor. 
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FIGURA 12.6 

Interruptor de ca trifásica con diodo y tiristor. 


D, 




FIGURA 12.7 

Interruptor reversible de ca 
trifásica con tiristor. 


dispositivos deben ser tiristores. No se puede usar una combinación de tiristores y diodos, como 
la de la figura 12.6 porque sucedería un cortocircuito de fase a fase. 

Punto clave de la sección 12.4 

• Se pueden conectar y disparar cinco pares de tiristores para producir una inversión de 
fase en una carga trifásica. 


12.5 INTERRUPTORES DE CA PARA TRANSFERENCIA DE CANAL 

Se pueden usar los interruptores estáticos para transferir canales de distribución de una fuente a 
otra. En un sistema práctico de suministro, a veces se requiere cambiar la carga de la fuente normal 
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FIGURA 12.8 

Interruptor monofásico para transferencia de canal. 



FIGURA 12.9 

Interruptor trifásico para transferencia de canal. 


a una fuente alternativa, en caso de 1) no disponibilidad de la fuente normal, 2) condiciones de 
bajo voltaje o alto voltaje en la fuente normal. La figura 12.8 muestra un interruptor monofásico 
de transferencia de canal. Cuando funcionan los tiristores 7\ y T 2 , la carga se conecta con la 
fuente normal, y para transferir a una fuente alternativa, los tiristores T\ y T 2 son operativos, 
mientras que T x y T 2 se desactivan por inhibición de señal a compuerta. En la figura 12.9 se 
muestra la ampliación de la transferencia de canal monofásica a transferencia de canal trifásica. 

Punto clave de la sección 12.5 

• Dos o más pares de tiristores se pueden conectar espalda con espalda para transferir cana¬ 
les de una fuente a otra. Este tipo de transferencias se usa en caso de pasar la carga a una o 
varias fuentes alternativas de suministro. 


.6 INTERRUPTORES DE CD 

En el caso de los interruptores de cd, el voltaje de entrada es de cd, y se pueden usar transistores 
de potencia, tiristores de conmutación rápida o GTO. En la figura 12.10 se ve un interruptor tran- 
sistorizado de un polo, con una carga resistiva, y en caso de una carga inductiva, se debe conectar 
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FIGURA 12.10 

Interruptor de un polo para cd con transistor. 




FIGURA 12.11 

Sistemas de energía en automóviles con 42 V [Ref. 6]. 

un diodo (indicado por la línea interrumpida) en paralelo con la carga, para proteger al transistor 
del voltaje transitorio durante la desactivación. También, los interruptores de un polo se pueden 
aplicar para transferir canales de una fuente a otra. 

La demanda de potencia de los vehículos automotores está en constante aumento [3]. Las 
razones de ello se debe a la inclusión de funciones nuevas, como calentamiento de parabrisas y 
precalentamiento de los convertidores catalíticos, y también hay razones financieras como la 
reducción del consumo de gasolina y la reducción de emisiones. La electrónica de potencia en¬ 
cuentra aplicaciones potenciales para la conversión de potencia, así como para los interruptores 
estáticos, en la industria automotriz. La figura 12.11 muestra el diagrama de bloques de un siste¬ 
ma eléctrico de 42 V con salidas de 42 V y de 14 V. El convertidor cd-cd baja el voltaje de 42 a 14 V, 
y los interruptores de transistor de efecto de campo de metal óxido semiconductor (MOSFET) 
conectan las cargas a las fuentes de 42 o de 14 V. Debido a sus ventajas inherentes como disposi¬ 
tivo controlado por voltaje y su mínima corriente de compuerta, los MOSFET de potencia se 
usan cada vez más en aplicaciones como interruptores estáticos. La figura 12.12 muestra un inte¬ 
rruptor MOSFET de canal N. La introducción de los sistemas eléctricos adicionales de 42 V en 
la industria automotriz abre oportunidades al uso de semiconductores de potencia. Los sistemas 
electromecánicos están sustituyendo a los mecánicos, por ejemplo, en las bombas mecánicas de 
agua y en las direcciones hidráulicas. 

Interruptores inteligentes de potencia. A medida que la microelectrónica tiene cada vez 
más aplicaciones, en especial en las tecnologías de automatización y automotriz, se pide mayor 
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FIGURA 12.12 

Interruptor de potencia MOSFET de canal N. 


rendimiento a los interruptores de potencia. En muchos casos esos requisitos ya no pueden satis¬ 
facerse con soluciones electromecánicas convencionales. Los ejemplos son un circuito integrado 
de activación inteligente para transistores de potencia así como una variedad de interruptores 
inteligentes de potencia. La regla es que se requieren interruptores en el lado de alta potencia 
para cargas conectadas a tierra. La figura 12.13 muestra el diagrama de bloques de un interrup¬ 
tor inteligente de potencia, que incluye todas las funciones internas [4]. 

Interruptores de tiristor. Los interruptores de tiristor son más adecuados para aplica¬ 
ciones con alto voltaje y alta corriente, que salen del campo de las capacidades de transistores. Una 
vez activado un tiristor, debe desactivarse por conmutación forzada. Sin embargo, los GTO se pue¬ 
den desactivar por control de compuerta. 

Si se usan tiristores con conmutación forzada, el circuito de conmutación es parte integral 
del interruptor, y en la figura 12.14 se muestra un interruptor de cd para aplicaciones de alta 
potencia. Si se dispara el tiristor 7’ 3 , se carga el capacitor C a través de la fuente V s , L y Ty La 
corriente de carga i y el voltaje del capacitor v c se pueden expresar como sigue: 


y 


¿(0 



(12.4) 


V c (t) = Vy(l - eos ( út) 


(12.5) 


donde a) = 1/VLC. Pasado el tiempo t = í 0 = tt VLC, la corriente de carga se vuelve cero y el 
capacitor queda cargado a 2V S . Si el tiristor T x conduce y suministra potencia a la carga, el tiris¬ 
tor T 2 dispara para desactivar a T\. El tiristor T 3 es autoconmutado. Al disparar 7 2 , el capacitor 
C produce un pulso resonante que pasa por el capacitor C, el inductor L y el tiristor T 2 . Al aumen¬ 
tar la corriente de resonancia, se reduce la corriente por el tiristor 7\. Cuando la corriente de re¬ 
sonancia aumenta hasta llegar a la corriente de carga I L , la corriente del tiristor T\ baja a cero y 
el tiristor T\ se desactiva. El capacitor descarga su carga residual a través de la resistencia de car¬ 
ga, R l . El tiristor T 2 es autoconmutado. Cuando la carga es inductiva, es necesario un diodo de 
corrida libre, D m , conectado en paralelo con la carga. El capacitor se debe descargar por completo 
en cada acción de conmutación, y se puede evitar que haya un voltaje negativo en el capacitor 
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FIGURA 12.13 

Diagrama de bloques de un interruptor para un canal [Ref. 4]. (Cortesía de Siemens Semiconductor Group, Alemania). 


conectando un resistor y un diodo, como muestra la figura 12.14 en línea interrumpida. No es muy 
fácil desactivar circuitos de cd, y los interruptores estáticos de cd requieren circuitos adicionales 
para desactivarse. 

Se pueden aplicar interruptores de cd para controlar el flujo de potencia en aplicaciones 
con muy alto voltaje y alta corriente (por ejemplo, reactores de fusión) [1] y también se pueden 
usar como disyuntores de acción rápida [2]. En lugar de transistores, se pueden usar GTO. Un 
GTO se activa aplicando un pulso positivo corto a su compuerta, en forma parecida a los tiristores 
normales; sin embargo, un GTO se puede desactivar aplicándole un pulso negativo corto a su com¬ 
puerta, y no requiere circuito alguno de conmutación. En la figura 12.5 se muestra un interruptor 
GTO de un polo. 
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Alimentación 
de cd 



FIGURA 12.14 

Interruptor de cd de un polo con tiristor. 


Alimentación 
de cd 




Ri 


FIGURA 12.15 

Interruptor de cd de un polo con GTO. 


Punto clave de la sección 12.6 

• Los dispositivos semiconductores de potencia, como BJT, IGBT, MOSFET, GTO y tiristores, 
se pueden operar como interruptores de cd y también sustituir a los interruptores electro¬ 
mecánicos. 


12.7 RELEVADORES DE ESTADO SÓLIDO 

Los interruptores estáticos de pueden usar como relevadores de estado sólido (SSR, de solid-state 
relay), para controlar potencia de ca o de cd. Los SSR se usan en muchas aplicaciones, en control 
industrial (por ejemplo, control de cargas de motor, transformadores, calefacción con resistencias) 
para reemplazar los relevadores electromecánicos. Para las aplicaciones con ca se pueden usar 
tiristores o TRIAC, y para aplicaciones con cd se usan transistores. En el caso normal, los SSR se 
aíslan eléctricamente entre el circuito de control y el circuito de carga mediante un relevador tipo 
reed (o de lengüeta o de láminas), un transformador o un optoacoplador. 

La figura 12.16 muestra dos circuitos básicos de SSR para cd, uno con aislamiento de releva¬ 
dor tipo reed y el otro con un optoacoplador. Aunque el circuito monofásico de la figura 12.1a se 
puede operar como SSR, lo normal es usar el circuito de la figura 12.2 con un TRIAC. La figura 
12.17 muestra SSR, uno con relevador tipo reed, otro con aislamiento de transformador y uno 
con optoacoplador. Si las necesidades de la aplicación demandan tiristores para altos valores de 
potencia, también se puede usar el circuito de la figura 12.1a para operar un SSR, aun cuando au¬ 
mentaría la complejidad del circuito de disparo. 
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(a) Optoacoplador (b) Aislamiento con relevador de láminas 

FIGURA 12.16 

Relevadores de estado sólido para cd. 


Punto clave de la sección 12.7 

• Los relevadores de estado sólido (SSR) se usan en muchas aplicaciones, en control industrial, 
para sustituir a los relevadores electromecánicos. En el caso normal se aíslan eléctricamente 
entre el circuito de control y la carga. 
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FIGURA 12.17 

Relevadores de estado sólido para ca. 
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12.8 RELEVADORES MICROELECTRÓNICOS 

Los MER son sustitutos de estado sólido, normalmente abiertos, de relevadores electromecánicos 
para conmutación general de señales analógicas [5]. Hay dos tipos: 1) relevadores foto voltaicos y 
2) aisladores fotovoltaicos. Usan MOSFET de potencia o transistores bipolares de compuerta 
aislada (IGBT) en el lado de entrada. 

Un generador fotovoltaico económicamente asequible y bastante compacto (PVG, de 
photovoltaic generator ) sólo produce una salida débil. Un PVG práctico puede generar varios 
volts a circuito abierto, pero sólo microamperes de corriente de salida. La salida del PVG se usa 
para activar un MOSFET. Un MOSFET de potencia moderno sólo requiere de algunos volts de 
señal para tener conducción total, pero requiere en esencia cero corriente de estado estable. Sólo 
se requiere energía transitoria para cargar la capacitancia de compuerta para activar al MOSFET 
y sostener su conducción. Una corriente de carga de sólo algunos microamperes puede activar 
un MOSFET típico en una pequeña fracción de milisegundo, respuesta rápida en relación con 
los tiempos de conmutación electromecánicos. Por consiguiente, se usa el generador fotovoltaico 
en conjunto con una compuerta de metal óxido semiconductor (MOS). Los tiristores y los tran¬ 
sistores bipolares requieren demasiada corriente de activación, y en el caso normal no se usan en 
los MER. 

12.8.1 Relevador fotovoltaico 

La figura 12.18a muestra el esquema de un relevador fotovoltaico (PVR, de photovoltaic relay). 
El diodo emisor de luz (LED) que forma el aislamiento electro óptico energiza un PVG formado 
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FIGURA 12.18 

Relevador fotovoltaico [5]. 
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por una conexión en serie de uniones pn de silicio. A su vez, la señal del PVG activa a un dispo¬ 
sitivo bidireccional de MOSFET. El símbolo se ve en la figura 12.18b. 

Un LED puede controlar más de un dispositivo, como se ve en la figura 12.18c donde hay 
dos MOSFET, y en la figura 12.18d, con IGBT. Los parámetros de operación de los relevadores 
fotovoltaicos son ideales para conmutar cargas de señal de bajo nivel en instrumentación y ad¬ 
quisición de datos, hasta cargas de potencia intermedia en controles industriales y en automati¬ 
zación de procesos (es decir, desde microvolts hasta 400 V (ca pico o cd), y desde microamperes 
hasta 4.5 A de corriente en la carga, con una resistencia de contactos tan baja como 40 mil. Los 
PVR superan las limitaciones de los relevadores tanto convencionales como de láminas ofre¬ 
ciendo las ventajas del estado sólido, de larga duración, alta velocidad de operación, bajo consu¬ 
mo de potencia, operación sin rebotes, entrada no inductiva, insensibilidad a la posición y a los 
campos magnéticos, resistencia extrema al choque y a las vibraciones, bajos voltajes de deriva 
térmica y paquetes en miniatura para sus aplicaciones, como son control de procesos, multiplexa- 
do, equipo automático de pruebas y adquisición de datos. 



FIGURA 12.19 

Características de la salida del MOSFET bidireccional y TRIAC [Ref. 5]. 
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Comparación de salidas de MOSFET, tíristor o transistor bipolar de unión (BJT). La tec¬ 
nología MOS proporciona una analogía mucho mejor a un interruptor electromecánico ideal que 
la analogía de tiristor o de transistor bipolar que se usa en forma dominante como contactos de 
salida de los relevadores de estado sólido (SSR). En comparación con los tiristores, el MOSFET 
tiene una resistencia lineal en estado activo, en lugar de un umbral de 0.6 V en conducción en 
sentido directo, como se ve en la figura 12.19. Una conexión en serie inversa de dos MOSFET, 
como se ve en las figuras 12.18c y 12.18d, puede conmutar cd o ca a frecuencias definitivamente 
dentro del intervalo de las radiofrecuencias (RF). En comparación con los transistores bipolares, 
los MOSFET tienen menores voltajes en estado activo, mucho menores corrientes de fuga en esta¬ 
do inactivo, y lo más importante es que tienen en esencia una ganancia esencialmente infinita de 
corriente en sentido directo (es decir, los MOSFET son dispositivos controlados por voltaje). 

Los dispositivos de MOSFET tienen limitaciones en aplicaciones de control de alta poten¬ 
cia de ca, donde las características de los tiristores son adecuadas. Así, los PVR sustituyen a la sali¬ 
da de los SSR en aplicaciones donde se requiere conmutación rápida de señales desde microvolts 
hasta varios cientos de volts, sea de polaridad cd o ca, hasta el intervalo de radiofrecuencias. Se 
ha acostumbrado el uso de relevadores de láminas y cápsula en estas aplicaciones. Los PVR pue¬ 
den proporcionar un equivalente funcional del relevador de láminas y tener las ventajas de la 
implementación del estado sólido. 

12.8.2 Aisladores fotovoltaicos 

Un aislador fotovoltaico (PI, de photovoltaic isolator), como el de la figura 12.20, usa una conexión 
de fotodiodos en serie, como fotorreceptor para formar un PVG aislado. En realidad, este tipo de 
aislador transforma la energía que cruza la barrera del aislamiento y crea una fuente aislada 
de voltaje. Los PI usan PVG de circuito integrado monolítico como salidas. Esas salidas se con¬ 
trolan con la radiación de un LED, que está ópticamente aislado del PVG. Son ideales para apli¬ 
caciones donde se requiera conmutación de alta corriente o alto voltaje con aislamiento óptico 
entre los circuitos activadores de bajo nivel y los circuitos de carga para alta energía o alto volta¬ 
je. Esos dispositivos se pueden usar para activar en forma directa las compuertas o de MOSFET 
o IGBT de potencia discretos, permitiendo a los diseñadores la flexibilidad de formar sus 
propios relevadores de estado sólido, a la medida, capaces de controlar cargas a bastante más de 
1000 V y 100 A. 
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FIGURA 12.20 

Fotoaislador. 












www.elsolucionario.org 

566 Capítulo 12 Interruptores estáticos 


LED 



FIGURA 12.21 
Dispositivo fotoaislado [5]. 


Comparación de PI y fotoacopladores. El transistor bipolar fotoaislado (en la figura 
12.17b) y los SSR tipo tiristor usan aisladores del tipo fotoconductor, como se ve en la figura 12.21. 
Esos fotoaisladores (llamados también fotoacopladores) reciben radiación óptica de un LED 
dieléctricamente aislado. Esta radiación modula la conductividad del fotorreceptor, que puede 
ser un resistor (celda de sulfuro de cadmio), un diodo, un transistor, un transistor Darlington o 
un tiristor. La mayor conductividad permite que pase una corriente a través de la resistencia de 
carga R L . 

Punto clave de la sección 12.8 

• Los MER son sustitutos de estado sólido, normalmente abiertos, de los relevadores elec¬ 
tromecánicos para conmutación de propósito general de pequeñas señales analógicas. Son 
de dos tipos: a) relevadores fotovoltaicos y b) aisladores fotovoltaicos. Pueden contener 
MOSFET o IGBT. 


12.9 DISEÑO DE INTERRUPTORES ESTÁTICOS 

Los interruptores estáticos se consiguen en el comercio con especificaciones limitadas de voltaje y 
corriente, hasta de 440 V y de 1 a 50 A. Si es necesario diseñar los SSR para cumplir con requisitos 
específicos, el diseño es sencillo y requiere determinar las especificaciones de voltaje y corriente 
de los dispositivos semiconductores de potencia. Se ilustrarán los procedimientos de diseño con 
dos ejemplos 


Ejemplo 12.1 Determinación de las especificaciones de un interruptor monofásico para ca 

Se usa un interruptor monofásico de ca con la configuración de la figura 12.1a entre una fuente de 120 V, 60 Hz 
y una carga inductiva. La potencia de carga es 5 kW a un factor de potencia (FP) de 0.88 en retraso. Determi¬ 
nar a) las especificaciones de voltaje y corriente de los tiristores y b) los ángulos de disparo de los tiristores. 

























www.elsolucionario.org 


Referencias 567 


Solución 

P Q = 5000 W, PF = 0.88, y V s = 120 V. 

a. La corriente pico por la carga es l m = V2 X 5000/(120 X 0.88) = 66.96 A. De acuerdo con la ecua¬ 
ción (12.2), la corriente promedio es I A = 66.96/tt = 21.31 A, y de la ecuación (12.3) la corriente rms 
es I R = 66.96/2 = 33.48 A. El voltaje pico inverso es (PIV) = V2 X 120 = 169.7 V. 

b. eos 0 = 0.88, y entonces 0 = 28.36°. Así, el ángulo de disparo de 7\ es a! = 28.36° y para el tiristor 
T 2 es a 2 = 180° + 28.36° = 208.36°. 


Ejemplo 12.2 Determinación de las especificaciones del tiristor en un interruptor 
de ca trifásica 

Se usa un interruptor de ca trifásica, con la configuración de la figura 12.5a, entre una fuente trifásica de 440 
V, 60 Hz, y una carga trifásica conectada en Y. La potencia de la carga es 20 kW a un FP de 0.707 en retraso. 
Determinar las especificaciones de voltaje y de corriente de los tiristores. 

Solución 

P 0 = 20,000 W, FP = 0.707 V, V L = 440 V y V s = 440/ V3 = 254.03 V. La corriente de línea se calcula con 
la potencia, como sigue: 

20,000 

I s = -7T---= 37.119 A 

V5 x 440 x 0.707 

La corriente pico de un tiristor es / m = V2 X 37.119 = 52.494 A. La corriente promedio de un tiristor es 
I A = 52.494/tt = 16.71 A. La corriente rms de un tiristor es I R = 52.494/2 = 26.247 A. El PIV de un tiristor 
es = V2 X 440 = 622.3 V. 


Punto clave de la sección 12.9 

• El diseño de un interruptor estático requiere calcular las especificaciones de voltaje y co¬ 
rriente de los dispositivos de potencia. 


RESUMEN 

Los interruptores de estado sólido para ca y cd tienen varias ventajes sobre los interruptores y 
relevadores electromecánicos convencionales. Los avances en los dispositivos semiconductores 
de potencia y los circuitos integrados permiten usar los interruptores estáticos en una amplia 
gama de aplicaciones de control industrial. Se pueden interconectar los interruptores estáticos con 
sistemas de control digital o computarizado. Los MER que usan un PVG se usan en aplicaciones 
de conmutación de cargas de señal de bajo nivel, en instrumentación y adquisición de datos hasta 
con cargas de potencia intermedia, en controles industriales y en automatización de procesos. 
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PREGUNTAS DE REPASO 

12.1 ¿Qué es un interruptor estático? 

12.2 ¿Cuáles son las diferencias entre los interruptores de ca y de cd? 

12.3 ¿Cuáles son las ventajas de los interruptores estáticos sobre los interruptores mecánicos o electro¬ 
mecánicos? 

12.4 ¿Cuáles son las ventajas y desventajas de los interruptores para ca con tiristor en paralelo inverso? 

12.5 ¿Cuáles son las ventajas y desventajas de los interruptores TRIAC para ca? 

12.6 ¿Cuáles son las ventajas y desventajas de los interruptores con diodo y tiristor para ca? 

12.7 ¿Cuáles son las ventajas y desventajas de los interruptores de puente rectificador y tiristor para ca? 

12.8 ¿Cuáles son los efectos de la inductancia de carga sobre los requisitos de disparo de los interruptores 
de ca? 

12.9 ¿Cuál es el principio de operación de los SSR? 

12.10 ¿Cuáles son los métodos para aislar el circuito de control del circuito de carga de los SSR? 

12.11 ¿Cuáles son los factores que intervienen en el diseño de los interruptores de cd? 

12.12 ¿Cuáles son los factores que intervienen en el diseño de los interruptores de ca? 

12.13 ¿Qué tipo de conmutación requieren los interruptores de cd? 

12.14 ¿Qué tipo de conmutación requieren los interruptores de ca? 

12.15 ¿Qué es un relevador microelectrónico? 

12.16 ¿Cuáles son las ventajas y las limitaciones de un relevador microelectrónico? 

12.17 ¿Qué es un relevador fotovoltaico? 

12.18 ¿Qué es un aislador fotovoltaico? 

PROBLEMAS 

12.1 Se usa un interruptor de ca monofásica con la configuración de la figura 12.1 entre una fuente de 120 
V, 60 Hz y una carga inductiva. La potencia de la carga es 15 k W, a un factor de potencia de 0.90 en 
retraso. Determine las especificaciones de voltaje y de corriente de los tiristores. 

12.2 Determine los ángulos de disparo de los tiristores 7\ y T 2 , en el problema 12.1. 

12.3 Un interruptor de ca monofásica con la configuración de la figura 12.3a se usa entre una fuente de 120 
V, 60 Hz y una carga inductiva. La potencia de carga es 15 kW a un factor de potencia de 0.90 en retra¬ 
so. Determine las especificaciones de voltaje y corriente de los diodos y los tiristores. 

12.4 Se usa un interruptor de ca monofásica, con la configuración de la figura 12.4a, entre una fuente de 
120 V, 60 Hz y una carga inductiva. La potencia de carga es 15 kW a un factor de potencia de 0.90 en 
retraso. Determine las especificaciones de voltaje y corriente del tiristor y los diodos en el puente rec¬ 
tificador. 

12.5 Determine los ángulos de disparo del tiristor T x en el problema 12.4. 

12.6 Se usa un interruptor de ca trifásica, con la configuración de la figura 12.5a, entre una fuente trifásica 
de 440 V, 60 Hz y una carga trifásica conectada en Y. La potencia de la carga es 20 k W a un factor de 
potencia de 0.86 en retraso. Determine las especificaciones de voltaje y corriente de los tiristores. 

12.7 Determine los ángulos de disparo de los tiristores en el problema 12.6. 
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12.8 Repita el problema 12.6 para una carga conectada en delta. 

12.9 Un interruptor de ca trifásica, con la configuración de la figura 12.6, tiene una fuente trifásica de 440 V, 
60 Hz y una carga trifásica conectada en Y. La potencia de la carga es 20 kW a un factor de potencia 
de 0.86 en retraso. Determine las especificaciones de voltaje y corriente de diodos y tiristores. 

12.10 El interruptor de cd de tiristor, en la figura 12.14, tiene una resistencia de carga R L = 5 fi, voltaje 
cd de alimentación = 220 V, inductancia L = 40 |jlH y capacitancia C = 40 |xF. Determine a) la 
corriente pico por el tiristor F 3 , y b) el tiempo requerido para reducir la corriente del tiristor T x des¬ 
de el valor de estado permanente hasta 1.0 A. 

12.11 En el problema 12.10, determine el tiempo necesario para que el capacitor se descargue de 2V S hasta 
cero, después del disparo del tiristor T 2 . 

12.12 El interruptor de cd con tiristor de la figura 12.14 tiene una resistencia de carga R L = 2 fl, voltaje de 
suministro V s = 220 V, inductancia L = 40 |JiH y capacitancia C = 80 pJF. Si se opera el interruptor a 
una frecuencia de 60 Hz, determine a) las corrientes pico, rms y promedio de los tiristores 7\, T 2 y r 3 , 
y b) la especificación de corriente rms del capacitor C. 

12.13 Para el problema 12.12, determine el tiempo requerido para que se descargue el capacitor desde 2V S 
hasta 1.0 A después de disparar el tiristor T 2 . 
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CAPÍTULO 13 

Sistemas flexibles de 
transmisión de ca 


Los objetivos de aprendizaje para este capítulo son los siguientes: 

• Estudiar los tipos de técnicas de compensación para líneas de transmisión y explicar su funciona¬ 
miento y sus características 

• Aprender técnicas para implementar la compensación mediante conmutación con dispositivos 
electrónicos de potencia para controlar el flujo de la potencia 

• Conocer las ventajas y desventajas de determinado compensador para una aplicación particular, y 
estimar sus valores componentes 

13.1 INTRODUCCIÓN 

En general, la operación de una línea de transmisión de potencia en ca está restringida por limi¬ 
taciones de uno o más parámetros de red (como por ejemplo, la impedancia de línea) y variables 
de operación (como voltajes y corrientes). El resultado es que la línea eléctrica no puede dirigir 
el flujo de la potencia entre las estaciones generadoras. En consecuencia podría ser que otras lí¬ 
neas de transmisión paralelas que tengan una capacidad adecuada de conducción de cantidades 
adicionales de potencia no puedan suministrar la potencia demandada. Los sistemas flexibles de 
transmisión de ca (FACTS, de flexible ac transmission systems) es una nueva tecnología emer¬ 
gente, y su papel principal es aumentar la capacidad de control y de transferencia de potencia en 
sistemas de ca. La tecnología FACTS usa la conmutación mediante electrónica de potencia para 
controlar el flujo de potencia desde algunas decenas hasta algunas centenas de megawatts. 

Los dispositivos FACTS que tienen una función integrada de control se conocen como 
controladores FACTS . Pueden consistir en dispositivos con tiristor y sólo con encendido por com¬ 
puerta, sin apagado por compuerta, o con dispositivos de potencia con la capacidad de apagado 
por compuerta. Los controladores FACTS son capaces de controlar los parámetros de línea inte¬ 
rrelacionados y otras variables de operación que gobiernan el funcionamiento de los sistemas de 
transmisión, incluyendo impedancia en serie, impedancia en paralelo, corriente, voltaje, ángulo 
de fase y amortiguamiento de oscilaciones a diversas frecuencias inferiores a la frecuencia nominal. 
Al proporcionar más flexibilidad, los controladores FACTS pueden permitir que una línea de 
transmisión conduzca potencia en condiciones más cercanas a su especificación térmica nominal. 


570 
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La tecnología FACTS abre nuevas oportunidades en el control de la potencia, y amplía la 
capacidad útil de las líneas actuales, nuevas y renovadas. La posibilidad de poder controlar la co¬ 
rriente que pasa por una línea, a un costo razonable, crea un potencial grande de aumento de la 
capacidad de las líneas actuales, con conductores más grandes y con el uso de uno de los contro¬ 
ladores FACTS que permita el paso de la potencia correspondiente por esas líneas, bajo condi¬ 
ciones normales y de contingencias. 

El fundamento de los FACTS es usar la electrónica de potencia para controlar el flujo de la 
potencia en una red de transmisión, permitiendo con ello que la línea se cargue hasta su capaci¬ 
dad total. Los dispositivos controlados por electrónica de potencia, como por ejemplo los com¬ 
pensadores estáticos de volt-amperes reactivos (VAR) se han usado desde hace muchos años en 
las redes de transmisión. Sin embargo, el doctor N. Hingorani [1] introdujo el concepto de 
FACTS como una filosofía de redes total. 


13.2 PRINCIPIO DE LA TRANSMISIÓN DE POTENCIA 

Para modelar su operación, se puede representar una línea de transmisión por una reactancia en 
serie y con los voltajes de transmisión y de recepción. Esto se ve en la figura 13.1a, para una fase de 
un sistema trifásico. En consecuencia, todas las cantidades, como voltajes y corrientes, están defini¬ 
das por fase. V s y V r son el voltaje de transmisión y el voltaje de recepción por fase, respectiva¬ 
mente, que representan equivalentes de Thevenin con respecto al punto medio. La impedancia 
equivalente (jX/1) de cada equivalente de Thevenin representa la “impedancia de cortocircuito” 





(b) Diagrama fasorial (c) Potencia en función del ángulo 

FIGURA 13.1 

Flujo de potencia en una línea de transmisión [Ref. 3]. 
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ubicada en el lado derecho o izquierdo de ese punto medio. Como se ve en el diagrama fasorial 
de la figura 13.1b, el ángulo de fase entre ellos es 8. 

Supongamos, para simplificar, que las magnitudes de los voltajes de terminal permanecen 
constantes e iguales a V. Esto es, V s = V r = V m = V. Los dos voltajes de terminal se pueden ex¬ 
presar como sigue, en notaciones fasoriales para coordenadas rectangulares: 

V, = Ve> m = V (eos | + y sen (13.1) 

V r = Ve~’ m = V (eos ^ — j sen (13.2) 

donde 8 es el ángulo entre V 5 y V r . Así, el voltaje fasorial \ m en el punto medio es el valor pro¬ 
medio de V s y V m , definido por 

v m = ^±^1 = Vm e)0 = V eos | Z0° (13.3) 

El fasor de corriente de línea es 

V - V TV 8 

I = ~ = ~y sen — Z90° (13.4) 

donde la magnitud de |l| es / = TVIX sen8/2. Para una línea sin pérdidas, la potencia es igual 
en ambos extremos y en el punto medio. Así, se obtiene la potencia activa (real) P, definida por 

p = |vj |I| = (v eos X (yy sen 0 = y sen 8 (13.5) 

La potencia reactiva Q r en el extremo receptor es igual y opuesta a la potencia reactiva Q s sumi¬ 
nistrada por las fuentes. Así, la potencia reactiva Q para la línea es 

. . 8 (TV 8\ 8 V 2 ( \ 

Q = Q s = -Qr = y |I| sen - = V X sen -J X sen - = — yl - eos 8 J 

(13.6) 

La potencia activa P de la ecuación (13.5) se vuelve máxima P máx = V 2 /X en 8 = 90° y la poten¬ 
cia reactiva Q en la ecuación (13.6) se vuelve máxima <2 máx = 2V 2 /X en 8 = 180°. En la figura 
13.1c se ven las gráficas de la potencia activa P y la potencia reactiva Q en función del ángulo 8. 
Para un valor constante de la reactancia de línea X , al variar el ángulo 8 se puede controlar la 
potencia transmitida P. Sin embargo, cualquier cambio en la potencia activa también hará 
cambiar la demanda de potencia reactiva, en los extremos transmisor y receptor. 

Variables controlables. Se puede controlar el flujo de potencia y corriente con alguno de 
los siguientes métodos: 

1. Si se aplica un voltaje en el punto medio también puede aumentar o disminuir la magnitud 
de la potencia. 
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2. Si se aplica un voltaje en serie con la línea, y en cuadratura de fase respecto al flujo de co¬ 
rriente, se puede aumentar o disminuir la magnitud del flujo de corriente. Como el flujo de 
corriente se retrasa del voltaje en 90°, hay una inyección de potencia reactiva en serie. 

3. Si se aplica en serie un voltaje con magnitud y fase variable, entonces al variar la amplitud 
y el ángulo de fase se pueden controlar los flujos de corriente tanto activa como reactiva. 
Para esto se requiere la inyección de potencia activa y potencia reactiva en serie. 

4. Si se aumenta y disminuye el valor de la reactancia X se causa una disminución y un au¬ 
mento de la altura de las curvas de potencia, respectivamente, como se ve en la figura 
13.1c. Para determinado flujo de potencia, al variar X se hace variar el ángulo 8 entre 
los voltajes de terminal. 

5. También se puede controlar el flujo de la potencia regulando la magnitud de los voltajes de 
transmisión y de recepción, V s y V r . Este tipo de control tiene una influencia mucho mayor 
sobre el flujo de potencia reactiva que sobre el de potencia activa. 

Por lo anterior, se puede llegar a la conclusión que el flujo de potencia en una línea de transmisión 
se puede controlar 1) aplicando un voltaje V m en paralelo, en el punto medio, 2) variando la reactan¬ 
cia X y (3) aplicando un voltaje de magnitud variable en serie con la línea. 

Punto clave de la sección 13.2 

• Al variar la impedancia X , el ángulo 8 y la diferencia de voltajes, se puede controlar el flu¬ 
jo de potencia en una línea de transmisión. 


13.3 PRINCIPIO DE LA COMPENSACIÓN POR DERIVACIÓN 

El objetivo final de la aplicación de la compensación por derivación en un sistema de transmi¬ 
sión es alimentar potencia reactiva que aumente la potencia capaz de ser transmitida, y hacerla 
compatible con la demanda prevaleciente de la carga. Así, el compensador en derivación debe¬ 
ría poder minimizar el sobrevoltaje de línea bajo condiciones de carga ligera, y mantener los ni¬ 
veles de voltaje bajo condiciones de carga pesada. Un compensador ideal por derivación se 
conecta en el punto medio de la línea de transmisión, como se ve en la figura 13.2a. El voltaje 
compensador que está en fase con el voltaje X m en el punto medio tiene la amplitud V, idéntica 
a la de los voltajes de los extremos de transmisión y recepción. Esto es, V m = V s = K = El 
compensador de punto medio divide, de hecho, la línea de transmisión en dos partes indepen¬ 
dientes: 1) el primer segmento, con una impedancia jX 72 conduce la potencia del extremo de 
transmisión hasta el punto medio y 2) el segundo segmento, también con una impedancia jX 72 
conduce la potencia desde el punto medio hasta el extremo de recepción. 

Un compensador ideal no tiene pérdidas. Esto es, la potencia activa es igual en el extremo 
de transmisión, en el punto medio y en el extremo de recepción. Usando el diagrama fasorial, co¬ 
mo se ve en la figura 13.2b, se obtienen las magnitudes del componente de voltaje de la ecuación 
(13.3) y el componente de corriente de la ecuación (13.4) como 

v sm = V mr = V cos^ (13.7a) 

, _ , _ , _ 4V 8 

'sm 'mr ¡ v Sen 


(13.7b) 
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FIGURA 13.2 

Línea de transmisión ideal con compensación en derivación [Ref. 2]. 


Usando las ecuaciones (13.7a) y (13.7b), la potencia activa transmitida P p para compensación en 
derivación es 

8 8 

Pp = V sm I sm = V mr I mr = VJ sm eos - = VI eos - 
que, después de sustituir a / de la ecuación (13.7b) se transforma en 


4V 2 8 8 2V 2 8 

p - ~ T se " 4 x COS 4 = IT sen 2 


(13.8) 


La potencia reactiva Q s en el extremo de transmisión, que es igual y opuesta a Q n la del extremo 
de recepción, es 


Qs = ~Qr = VI sen - = 


8 4V 2 2 (8 


X 


sen - = 


2V ¿ 

X 


1 - eos — 

2 


La potencia reactiva Q p suministrada por la compensación en derivación es 


(13.9) 


Q p = 2VI sen — = 


8V Z 

X 


sen 


que se puede rescribir como sigue: 


4V 


Qp = 1 “ eos - 


(13.10) 
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Así, P p llega a P p ( máx ) = 2V 2 /X, la máxima, en 8 = 180°, y Q p llega a la Q p ( m ¿ x ) = 4V 2 /X máxima en 
8 = 180°. Las gráficas de la potencia reactiva P p y la potencia reactiva Q p se ven en la figura 
13.2c, en función del ángulo 8. La potencia máxima transmitida, P p ( máx ) aumenta en forma im¬ 
portante, hasta el doble del valor no compensado, P máx , en la ecuación (13.5) para 8 = 90°, pero 
a expensas de aumentar la demanda de potencia reactiva Q p ( m ¿ x ) en el compensador en deriva¬ 
ción, y también en las terminales de los extremos. 

Se debe hacer notar que el punto medio de las líneas de transmisión es el mejor lugar para 
el compensador en derivación. Esto se debe a que la flecha (o caída) de voltaje a lo largo de la lí¬ 
nea de transmisión no compensada es máxima en el punto medio. También, la compensación en 
el punto medio divide a la línea de transmisión en dos segmentos iguales, y para cada uno de 
ellos la potencia máxima transmisible es la misma. Para segmentos desiguales, la potencia trans¬ 
misible del segmento más largo determinaría, con claridad, el límite general de transmisión. 

Punto clave de la sección 13.3 

• Al aplicar en el punto medio un voltaje en cuadratura con la corriente de línea se puede 
aumentar la potencia transmisible, pero a expensas de aumentar la demanda de potencia 
reactiva. 


13.4 COMPENSADORES EN DERIVACIÓN 

En la compensación por derivación se inyecta una corriente al sistema en el punto de conexión. 
Esto se puede implementar variando una impedancia, una fuente de voltaje o una fuente de 
corriente, todos en derivación. Siempre que la corriente inyectada esté en cuadratura de fase con 
el voltaje de línea, el compensador por derivación sólo suministra o consume potencia reactiva 
variable [2,3]. Los convertidores de potencia que usan tiristores, tiristores apagados por com¬ 
puerta (GTO), tiristores controlados por MOS (MCT) o transistores bipolares de compuerta 
aislada (IGBT), se pueden usar para controlar la corriente inyectada o el voltaje compensador. 

13.4.1 Reactor controlado por tiristor 

Un reactor controlado por tiristor (TCR) consiste en un reactor fijo (por lo general con núcleo 
de aire) con inductancia L y un interruptor bidireccional con tiristor, SW, que se muestran en la 
figura 13.3a. Se puede controlar la corriente por el reactor desde cero (cuando el interruptor 
está abierto) hasta el máximo (cuando el interruptor está cerrado) haciendo variar el ángulo a 
de retardo del disparo del tiristor. Esto se ve en la figura 13.3b, donde a es el ángulo de conduc¬ 
ción del interruptor con tiristor, de tal modo que cr = tt — 2a. Cuando a = 0, el interruptor está 
permanentemente cerrado y no tiene efecto de la corriente del inductor. Si el disparo del inte¬ 
rruptor se retarda el ángulo a con respecto a la cresta (o pico) V m del voltaje de alimentación, 
v(t) = V m eos (oí = V2 V eos coi, la corriente instantánea del inductor se puede expresar en 
función de a como sigue: 


i r l V m 

iAt) = — I v(t)dt = —-(sen coí - sen a) 
LJ a (oL 


(13.11) 
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a a 



Reactor controlado por tiristor (TCR) Ref. [2]. 


que es válida para a < coi < tt — a. Para el siguiente intervalo de medio ciclo negativo, se invier¬ 
te el signo de los términos de la ecuación (13.11). El término (V m (uL) sen a de la ecuación 
(13.11) no es más que una constante que depende de a, por la cual se desplaza la corriente si¬ 
nusoidal obtenida en a = 0, hacia abajo para medios ciclos positivos de corriente y hacia arriba, 
durante medios ciclos negativos. La corriente i L (t) es máxima cuando a = 0 y es cero cuando 
a = ir 12. Las formas de onda de i L (t) para diversos valores de a (oq, a 2 * a 3> <* 4 ) se ven en I a figu¬ 
ra 13.3c. Si se aplica la ecuación (13.11), la corriente fundamental raíz cuadrática media (rms) del 
reactor es 


F , x V 2 1 

Ir F (a) = —— 1-a-sen 2a 

LtK ' iúL\ ^ IT 

que define la admitancia en función de a como sigue: 

v f \ ¡ LF 1 ( A 2 1 - 

Y i (a) = —— = —— 1-a-sen 2a 

J V coL V tt 


(13.12) 


(13.13) 


Así, el compensador puede variar la impedancia, Z L ( a) = 1/Y L (a) y en consecuencia la corrien¬ 
te compensadora. Debido al control por ángulo de fase, también aparecen corrientes armónicas 
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de bajo orden. Pueden necesitarse filtros pasivos para eliminarlas. Se suelen usar transformado¬ 
res con conexiones Y-a en el extremo de transmisión para evitar la inyección de armónicas a la 
línea de suministro de ca. 

13.4.2 Capacitor conmutado por tiristor 

El capacitor conmutado por tiristor (TSC, de thyristor-switched capacitor) consiste en una capa¬ 
citancia fija C, un interruptor bidireccional de tiristor SW y un reactor relativamente pequeño L, 
limitador de sobre corriente. Esto se ve en la figura 13.4a. El interruptor funciona para activar o 
desactivar el capacitor. Aplicando la ley de voltaje de Kirchhoff en el dominio de Laplace de s, 
se obtiene 


i ' w= ( is+ ¿) ,(s>+ i 2 


(13.14) 


donde V co es el voltaje inicial del capacitor. Suponiendo un voltaje sinusoidal de v = V m 
sen(cor + a), se puede despejar la corriente instantánea i(t) de la ecuación (13.14): 


«•( o 



o)C cos(o )t + a) — moC 



n 2 — 1 


sen a 


X sen (x) n t — V m iúC eos a eos c ú n t 


(13.15) 


\ 



FIGURA 13.4 

Capacitor conmutado por tiristor (TSC) [Ref. 2]. 
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donde a)„ es la frecuencia natural del circuito LC , definida por 


O) 


n 


Vlc 


(13.16) 



(13.17) 


Para obtener conmutación sin estados transitorios, los dos últimos términos del lado derecho de 
la ecuación (13.15) deben ser iguales a cero; esto es, se deben satisfacer las dos condiciones si¬ 
guientes: 


Condición 1 


eos a = 0, o sen a = 1 (13.18a) 

Condición 2 

Veo = ±V m (13.18b) 

rr - \ 

La primera condición implica que el capacitor se dispara en el pico del voltaje de alimenta¬ 
ción. La segunda condición significa que el capacitor debe cargarse a un voltaje mayor que el 
de alimentación antes de disparar. Así, para tener una operación sin transitorios, la corriente de 
estado permanente (cuando el TSC se cierra) es 

2 2 

i(t) = V m —p 1 — o)C eos(wí + 90°) = ~V m ——coC sen cot (13.19) 

rr - 1 rr - 1 

El TSC se puede desconectar a corriente cero eliminando antes la señal de disparo del tiristor. 
Sin embargo, en el cruce de la corriente con cero, el voltaje del capacitor llega a su valor pico de 
V co = ±V m n 2 /(n 2 — 1). El capacitor desconectado permanece cargado con este voltaje y, en 
consecuencia, el voltaje a través del TSC no conductor varía entre cero y el valor pico a pico del 
voltaje aplicado de ca, como se ve en la figura 13.4b. 

Si el voltaje a través del capacitor desconectado permaneciera sin cambio, el TSC se podría 
cerrar de nuevo, sin ningún estado transitorio, en el pico adecuado del voltaje de ca aplicado. Es¬ 
to se ve en la figura 13.5a para un capacitor con carga positiva y en la figura 13.5b para uno con 
carga negativa. En la práctica, el voltaje del capacitor se descarga lentamente entre los periodos 
de disparo (o de conmutación) y el voltaje y la impedancia del sistema pueden cambiar en for¬ 
ma abrupta, haciendo problemática cualquier estrategia de control. Así, el capacitor debería 
reconectarse a algún voltaje residual entre cero y ±V m n 2 /(n 2 — 1). Esto se puede lograr con la 
perturbación transitoria mínima posible, si el TSC se cierra en los momentos en el que el voltaje 
residual en el capacitor y el voltaje aplicado de ca son iguales. Así, el TSC debería activarse cuando 
el voltaje a través de él llega a cero; esto es, por conmutación a voltaje cero (ZVS, de zero-voltage 
switching). De no ser así, habrá estados transitorios de conmutación. Esos transitorios se deben a 
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v, i 




FIGURA 13.5 

Conmutación sin transitorios del capacitor conmutado por tiristor [Ref. 2]. 


que dv/dt no es cero en el instante de conmutación, lo cual, sin el reactor en serie, causaría una 
corriente instantánea i = C dv/dt por el capacitor. 

Las reglas para conmutación sin transitorios son: 

1. Si el voltaje residual del capacitor, V co , es menor que el voltaje pico de ca, V m (es decir, 
V co < Vm), entonces el TSC se debe cerrar cuando el voltaje instantáneo de ca, v(i), sea 
igual al voltaje de capacitor v(t) = V co . 

2. Si el voltaje residual V co en el capacitor es igual o mayor que el voltaje pico de ca (es decir, 
V co > V m ), el TSC debe cerrarse cuando el voltaje instantáneo de ca esté en su pico, v(t) = 
V m , para que el voltaje a través del TSC sea mínimo (es decir, V co — V m ). 


Si el interruptor se cierra durante m enc ciclos y se abre durante m apag ciclos del voltaje de entra¬ 
da, la corriente rms en el capacitor se puede determinar con 


c 


_ ^enc _ 

_27r(m enc + Wí a pag) 



11/2 
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m e 


nc 4- ^apag) 


2 TT 

í ( 

-J V m — ^ ~ eoC sen cútJ d(cút) 


1/2 


n ¿ V„ 


(. n 2 - 1)V2 


o)C 


ra e 




ra P 


"f" ^apag (w 1)^/2 


o>CV£ 


(13.20) 


donde k = m Qnc /(m enc 4- m apag ) se llama ciclo de trabajo del interruptor. 

13.4.3 Compensador de VAR estático 

El uso de TCR o de TSC permitiría sólo una compensación capacitiva o inductiva. Sin embargo, 
en la mayor parte de las aplicaciones es preferible tener las posibilidades de compensación tan¬ 
to capacitiva como inductiva. Un compensador de VAR estático (SVC, de static VAR compensa - 
tor) consiste en TCR en paralelo con uno o más TSC [4,7]. El arreglo general de un SVC se ve en 
la figura 13.6. Los elementos reactivos del compensador se conectan a la línea de transmisión a 
través de un transformador, para evitar que los elementos deban resistir todo el voltaje del 
sistema. Un sistema de control determina los instantes exactos de disparo de los reactores, de 
acuerdo con una estrategia predeterminada. Esta estrategia suele tratar de mantener el volta¬ 
je de línea de transmisión en un valor fijo. Por esta razón, el sistema de control tiene un? se¬ 
ñal de voltaje que se toma a través de un transformador de potencial (PT); además, pueden 
existir otras entradas de parámetros (o variables) al sistema de control. El sistema de control 


Ve °“ 


Línea de transmisión 


-o V r 


Transformador 


a 


Transformador 



FIGURA 13.6 

Arreglo general del compensador de VAR estático [Ref. 4]. 
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asegura que el voltaje del compensador permanezca más o menos constante, ajustando el ángulo 
de conducción [5,6]. 

13.4.4 Compensador avanzado de VAR estático 

Un compensador avanzado de VAR estático es, en esencia, un convertidor con fuente de voltaje, 
como se ve en la figura 13.7. También puede sustituirse por un inversor con fuente de corriente 
[11]. Se llama sólo compensador estático o STATCOM. Si el voltaje de línea V está en fase con el 
voltaje \ 0 del convertidor, y tiene la misma magnitud de modo que V Z0 o = V Q Z 0 o , puede que 
no haya corriente entrando o saliendo en el compensador, y no haya intercambio de potencia 
reactiva con la línea. Si ahora aumenta el voltaje del convertidor, la diferencia de voltaje entre V 
y \ 0 aparece a través de la reactancia de fuga del transformador reductor. El resultado es que se 
toma una corriente en adelanto con respecto a V y el compensador se comporta como un capaci¬ 
tor y genera VAR. Al revés, si V > V 0 , entonces el compensador toma una corriente en retraso, se 
comporta como un inductor y absorbe VAR. Este compensador funciona en esencia como un com¬ 
pensador síncrono, en el que la excitación puede ser mayor o menor que el voltaje entre termina¬ 
les. Esta operación permite tener un control continuo de la potencia reactiva, pero a una velocidad 
mucho mayor, en especial con un convertidor de conmutación forzada, usando algunos GTO, 
MCT o IGBT. 

Las propiedades principales de un STATCOM son: 1) amplio intervalo de operación para 
proporcionar reactancia capacitiva aun con bajo voltaje, 2) menor especificación nominal que el 
SVC contraparte convencional, para lograr la misma estabilidad y 3) aumento de especificación de 
transitorios y mejor capacidad de manejo de perturbaciones dinámicas del sistema. Si un dis¬ 
positivo de almacenamiento de cd, como por ejemplo una bobina superconductora, reemplaza al 
capacitor, sería posible intercambiar potencias tanto activa como reactiva con el sistema. Bajo 



FIGURA 13.7 

Arreglo general del compensador avanzado de VAR estático en derivación 
STATCOM) [Ref. 4], 
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condiciones de baja demanda, la bobina superconductora puede suministrar potencia, que se 
puede liberar al sistema bajo condiciones de contingencia. 

Puntos clave de la sección 13.4 

• Los compensadores en derivación consisten en general en tiristores, GTO, MCT o IGBT. 

• Hay cuatro tipos: 1) TCR, 2) TSC, 3) SVC y 4) SVE avanzados (STATCOM). 


Ejemplo 13.1 Determinación de la reactancia inductiva y del ángulo de disparo de un TCR 

Los datos de una línea de transmisión con un TCR, como se ve en la figura 13.3a, son V = 220 V,/ = 60 Hz, 
X = 1.2 Í1 y P p = 56 kW. La corriente máxima del TCR es /¿( máx ) = 100 A. Determinar a) el ángulo de fase 

8, b) la corriente de línea /, c) la potencia reactiva Q p del compensador en derivación, d) la corriente por el 
TCR, e) la reactancia de la inductancia, X L , y f) el ángulo de retardo del TCR si la I L es el 60% de la corrien¬ 
te máxima. 


Solución 

V = 220, / = 60 Hz, X = 1.2 ft, o> = 2tt f = 377 rad/s, P p = 56 kW, / L(máx) = 100 A, k = 0.6. 

a. Se usa la ecuación (13.8), 8 = 2 sen -1 ( - = 2 sen -1 ( * 56 *10 \ _ gy 930 

' V IV 2 ) V 2 X 220 2 / 


r 4V 8 4 X 220 87.93 A 

b. Se usa la ecuación (13.7b), / = sen — = ——— X sen —- — = 274.5 A. 

4V 2 / 8\ 4 X 220 2 / 

c. Se usa la ecuación (13.10), Q p = —I 1 — eos — I =-—— X 11 — 

= 45.21 X 10 3 A. * * * * V ' 


eos 


87.93 


d. 


e. 


, Q P 

La corriente por el TCR es, Iq = = 

La reactancia de la inductancia es X L = 


45.21 X 10 3 
220 

V _ 220 

I L( máx) 100 


205.504 A. 

= 2.2 n. 


f. I L = kI L{máx) = 0.6 X 100 = 60 A. 

/ 2 1 \ 

Usando la ecuación (13.12), 60 = 220/2.2 X 1 -a-sen 2a I, de donde se obtiene el ángulo de 

\ TT TT / 

retardo a = 18.64° mediante Mathcad. 


13.5 PRINCIPIO DE LA COMPENSACIÓN SERIE 

Se puede introducir un voltaje en serie con la línea de transmisión para controlar el flujo de co¬ 
rriente, y con ello las transmisiones de potencia del extremo de transmisión al extremo de recep¬ 
ción. Un compensador serie ideal, representado por la fuente de voltaje V c , se conecta a la mitad 
de una línea de transmisión, como se ve en la figura 13.8. La corriente que pasa por la línea de 
transmisión es 
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FIGURA 13.8 

Compensación serie ideal de una línea de 
transmisión. 


Si el voltaje serie aplicado V c está en cuadratura con respecto a la corriente de línea, el compensa¬ 
dor serie no puede suministrar ni absorber potencia activa. Esto es, la potencia en las terminales 
V c de la fuente sólo puede ser reactiva. Eso significa que la impedancia equivalente capacitiva o 
inductiva puede reemplazar a la fuente de voltaje V c . La impedancia equivalente de la línea de 
transmisión es: 


*eq = X ~ * comp = X(1 - V) 


(13.22) 


en donde 


r = 


y 

^ v comp 

x 


(13.23) 


y r es el grado de compensación serie, 0 < r < 1. El equivalente serie de la reactancia de compen¬ 
sación es A" comp , y es positivo si es capacitiva, y negativo si es inductiva. Usando la ecuación 
(13.4), la magnitud de la corriente por la línea es 


I = 


2V 

(1 - r)X 



(13.24) 


De acuerdo con la ecuación (13.5), la potencia activa que pasa por la línea de transmisión es 

P c = V C I = (1 ^ sen 8 (13.25) 


Según la ecuación (13.6), la potencia reactiva, Q c , en las terminales V c de la fuente es 


Q c 


I l X 


2V 1 


comp 


X 


X (1 - ry 


(1 - COS 8) 


(13.26) 


Si el V c de la fuente sólo compensa potencia reactiva capacitiva, la corriente de línea se adelan¬ 
ta 90° al voltaje V c . Para compensación inductiva, la corriente de línea se retrasa 90° respecto al 
voltaje V c . Se puede emplear la compensación inductiva cuando es necesario bajar la potencia 
que fluye en la línea. En las compensaciones inductiva y capacitiva, la fuente V c no absorbe 
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FIGURA 13.9 

Compensación serie con capacitor [Ref. 2]. 


ni genera potencia activa. Sin embargo, la compensación capacitiva es la que se usa con más 
frecuencia. 

La impedancia capacitiva serie puede bajar la impedancia general efectiva de transmisión, 
desde el extremo de transmisión hasta el extremo de recepción, y con ello aumentar la potencia 
transmisible. En la figura 13.9a se ve una línea compensada con capacitor en serie, con dos seg¬ 
mentos idénticos. Se supone que las magnitudes de los voltajes en las terminales permanecen 
constantes e iguales a V. Para V s = V r = V , los fasores correspondientes de voltaje y corriente se 
ven en la figura 13.9b. Suponiendo que los voltajes en los extremos son iguales, la magnitud del 
voltaje total a través de la inductancia serie de línea V s = aumenta la magnitud del voltaje 
opuesto a través del capacitor en serie, — V c . Esto da como resultado un aumento en la corriente 
de línea. 

La ecuación (13.25) indica que se puede aumentar la potencia transmitida, en forma consi¬ 
derable, si se varía el grado r de compensación serie. En la figura 13.9c se ven las gráficas de la 
potencia activa P c y la potencia reactiva Q c en función del ángulo 8. La potencia transmitida P c 
aumenta rápidamente al aumentar el grado de compensación serie r. También, la potencia reac¬ 
tiva Q c suministrada por el capacitor en serie aumenta mucho cuando aumenta s, y varía con el 
ángulo 8 en una forma parecida a la de la potencia reactiva en la línea P c . 

De acuerdo con la ecuación (13.5), una impedancia reactiva grande en serie, de una línea 
de transmisión larga, puede limitar la transmisión de la potencia. En tales casos, la impedan¬ 
cia del capacitor compensador serie puede anular una parte de la reactancia real de la línea y en 
consecuencia se reduce la impedancia efectiva de transmisión, como si la línea se acortara física¬ 
mente. 
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Puntos clave de la sección 13.5 

• Se aplica un voltaje en serie, que está en cuadratura con respecto a la corriente de línea, y 
con ello se aumentan la corriente y la potencia transmisibles. 

• El compensador serie no suministra ni absorbe potencia activa. 


13.6 COMPENSADORES SERIE 

En principio, un compensador serie inyecta un voltaje en serie con la línea. De igual forma la 
impedancia variable multiplicada por su flujo de corriente representa un voltaje aplicado en 
serie en la línea. Siempre que el voltaje esté en cuadratura de fase con la corriente de línea, el 
compensador serie suministra o consume sólo potencia reactiva variable. En consecuencia, 
el compensador serie podría ser una impedancia variable (por ejemplo, un capacitor o un reactor) 
o una fuente de la frecuencia principal, basada en electrónica de potencia, junto con frecuencias 
subsíncronas y armónicas (o una combinación de ellas) para satisfacer la estrategia de control 
que se desee. 

13.6.1 Capacitor serie conmutado por tiristor 

Un capacitor serie conmutado por tiristor (TSSC, de thyristor-switched series capacitor) consiste 
en varios capacitores en serie, cada uno con un interruptor en paralelo, formado por dos tiristo- 
res antiparalelos. El arreglo del circuito se ve en la figura 13.10a. Se inserta un capacitor al desac¬ 
tivar o abrir el interruptor correspondiente de tiristor, y se “desvía” al cerrarlo. Así, si todos los 
interruptores están abiertos, la capacitancia equivalente de la serie es C eq = C/m, y si todos 
los interruptores se cierran en forma simultánea, C eq = 0. La cantidad de capacitancia efectiva, y 


o- 


+ v cl 


+ V ( 


C2 


+ V ( 


Cm-1 


+ V, 


Cm 


C 1 Q C m-1 C m 

kS- 1 k^ k^ k^ 


(a) Capacitores conectados en serie 



SW se deja encender en v c = 0 

(b) Conmutación a corriente cero y voltaje desplazado en el capacitor 


FIGURA 13.10 

Capacitor serie conmutado por tiristor [Ref. 2] 
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en consecuencia el grado de compensación serie, se controla en forma de escalones, aumentando 
o disminuyendo la cantidad de capacitores insertados en serie. 

Un tiristor se conmuta “naturalmente”, esto es, se desactiva, cuando la corriente cruza el 
cero. Así, se puede insertar un capacitor en la línea sólo en los cruces de la corriente de línea con 
cero; esto es, por conmutación a corriente cero (ZCS). Ya que la inserción sólo se puede hacer 
cuando la corriente de línea es cero, el capacitor se puede cargar desde cero hasta el máximo du¬ 
rante todo el medio ciclo de la corriente de línea, y puede descargarse desde su máximo hasta ce¬ 
ro por la corriente sucesiva de línea de 'polaridad opuesta, durante el siguiente medio ciclo 
completo. Eso da como resultado un voltaje de cd desplazado, igual a la amplitud del voltaje del 
capacitor de ca, como se ve en la figura 13.10b. 

Para minimizar la sobre corriente inicial por el interruptor y el estado transitorio resultante 
debido a la condición v c = C dv/dt, los tiristores se deben cerrar para desviar los capacitores sólo 
cuando su voltaje es cero. El desplazamiento de cd y el requisito v c = 0 pueden causar un retardo 
hasta de un ciclo completo, lo cual determinaría el límite teórico del tiempo de respuesta dispo¬ 
nible del TSSC. Debido a la limitación de di/dt en los tiristores, en la práctica se necesitaría usar 
un reactor limitador de corriente en serie con el interruptor de tiristor. Un reactor en serie con el 
interruptor puede dar lugar a un nuevo circuito de potencia, llamado capacitor serie controlado por 
tiristor (TCSC, de thyristor-controlled series capacitor) (véase la sección 13.6.2) que puede mejo¬ 
rar en forma apreciable las características de operación y de rendimiento del TSSC. 

13.6.2 Capacitor serie controlado por tiristor 

El TCSC consiste en el capacitor compensador serie en paralelo con un reactor controlado por 
tiristor (TCR, de thyristor-controlled reactor ), como se muestra en la figura 13.11. Este arreglo 
tiene una estructura similar a la del TSSC. Si la impedancia del reactor X L es suficientemente pe¬ 
queña, más que la del capacitor X c , puede operar en forma encendido-apagado como el TSSC. 
Al variar el ángulo de retardo a se puede variar la impedancia inductiva del TCR. Así, el TCSC 
puede formar un capacitor continuamente variable, cancelando parcialmente la capacitancia 
compensadora efectiva por el TCR. En consecuencia, la impedancia de estado permanente del 
TCSC es la de un circuito LC en paralelo, formado por una impedancia capacitiva X c y una im¬ 
pedancia inductiva variable, X L . La impedancia efectiva del TCSC es 

XcXAcl) 

x t(o 0 = ■ ' (13.27a) 

X L (oc) - X c 



FIGURA 13.11 

Capacitor serie controlado por tiristor (TCSC). 
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donde X L (a), que se puede determinar con la ecuación (13.13), es 

X L {a) = X L -—--— para X L < X L {a) < oo (13.27b) 

tt — 2a — sen 2a 

Donde X L = a)L y a es el ángulo de retardo, medido desde la cresta del voltaje del capacitor, o 
del cruce de la corriente de línea con cero. 

El TCSC se comporta como un circuito LC sintonizable, en paralelo con la corriente de lí¬ 
nea. Al variar la impedancia X L (a) del reactor controlado, desde su máximo (infinito) hacia su 
mínimo (ooL), el TCSC aumenta su impedancia capacitiva mínima, A^míh) = = 1 /<*>C, hasta 

que se produce una resonancia paralela cuando X c = X L (a) y en teoría Á" r(máx ) se vuelve infi¬ 
nita. Al disminuir más X L (a), la impedancia A^a) se vuelve inductiva y llega a su valor mínimo 
de X C X L /(X L — X c ) cuando a = 0; esto es, de hecho, el TCR desconecta al capacitor. En gene¬ 
ral, la impedancia del reactor X L es menor que la del capacitor X c . El ángulo a tiene dos valores 
limitantes: 1) uno para a L (i ím ) inductivo y 2) uno para a C( | ím) capacitivo. El TCSC tiene dos inter¬ 
valos de operación respecto a su resonancia interna de circuito: 1) uno es el intervalo a C (iím) — 
a < tt/2, donde Xj{a) es capacitiva, y 2) el otro es el intervalo 0 < a < a¿(j ím ), donde Xj{a) es 
inductiva. 


13.6.3 Capacitor serie controlado por conmutación forzada 

El capacitor serie controlado por conmutación forzada (FCSC) consiste en un capacitor fijo en 
paralelo con un dispositivo de conmutación forzada, como un GTO, un MCT o un IGTT. En la 
figura 13.12a se ve un arreglo de circuito con GTO. Se parece al TSC, excepto que el interruptor 
bidireccional de tiristor está sustituido por un dispositivo bidireccional de conmutación forzada. 



(a) Circuito FCSC 


(b) Formas de onda de voltaje y de corriente 



FIGURA 13.12 

Capacitor serie controlado por conmutación forzada (FCSC) [Ref. 2]. 
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Cuando el interruptor SW del GTO está cerrado, el voltaje a través del capacitor v c es cero; 
cuando el interruptor está abierto, v c se vuelve máximo. El interruptor puede controlar el voltaje 
de ca, V c , a través del capacitor, a determinada corriente de línea i. En consecuencia, al cerrar y 
abrir el interruptor en cada medio ciclo, en sincronía con la frecuencia del sistema de ca, se puede 
controlar el voltaje del capacitor. 

El GTO se activa siempre que el voltaje del capacitor cruza el cero, y se abre en el ángulo 
de retardo 7 (0 ^ 7 ^ tt/2) medido con respecto al pico de la corriente de línea, o en el cruce del 
voltaje de línea con cero. La figura 13.2b muestra la corriente de línea /, y el voltaje v c del capaci¬ 
tor, a un ángulo de retardo 7 para un medio ciclo positivo y uno negativo. El interruptor SW está 
cerrado desde 0 a 7 y abierto desde ti — y hasta ir. Para 7 = 0, el interruptor está permanente¬ 
mente abierto y no tiene efecto sobre el voltaje resultante del capacitor, v c . 

Si se retarda la abertura del interruptor el ángulo 7 con respecto a la corriente de línea 
i = I m eos coi = V2/ eos coi, se puede expresar el voltaje en el capacitor como una función de 
7 , de la siguiente manera: 



(13.28) 


válida para 7 < coi < tt —y. Para el siguiente intervalo de medio ciclo negativo, se invierte el sig¬ 
no de los términos de la ecuación (13.28). El término (/ m /coC) sen 7 de la ecuación (13.28) sólo 
es una constante que depende de 7 , por la cual se desplaza el voltaje sinusoidal obtenido cuando 
7 = 0 , hacia abajo para medios ciclos positivos, y hacia arriba para medios ciclos negativos. 

Al cerrar el GTO en el instante del cruce del voltaje con cero se controla el intervalo (o el 
ángulo X no conductor (de bloqueo). Esto es, el ángulo de retardo de la abertura, 7 , define el 
ángulo prevaleciente de bloqueo, (3 = tt — 27 . Así, al aumentar el ángulo de retardo 7 de aber¬ 
tura, el desplazamiento correspondiente, creciente, da como resultado la reducción del ángulo de 
bloqueo (3 del interruptor, y la consecuente reducción del voltaje del capacitor. En el retardo 
máximo 7 = tt/2, el desplazamiento también llega al máximo de / m /coC, en el cual tanto el ángu¬ 
lo de bloqueo X como el voltaje del capacitor v c (t) se vuelven cero. El voltaje v c (t) es máximo 
cuando 7 = 0, y se vuelve cero cuando 7 = ir 12. En consecuencia, se puede variar la magnitud del 
voltaje del capacitor, en forma continua, desde el máximo, IJiúC hasta cero, variando el retardo 
de abertura desde 7 = 0 hasta 7 = ir/ 2. En la figura 13.12c se ven las formas de onda de vdt ) para 
diversos valores de 7 ( 7 ^ y 2 , 73,74). 

La ecuación (13.28) es idéntica a la ecuación (13.11), y en consecuencia el FCSC es el dual 
del TCR. En forma parecida a la ecuación (13.12), la fundamental del voltaje en el capacitor se 
puede determinar con 



(13.29) 


que da la impedancia siguiente, en función de 7 



(13.30) 


donde / = / m /V2 es la corriente rms de línea. Así, el FCSC se comporta como una impedancia 
capacitiva variable, mientras que el TCR se comporta como una impedancia inductiva variable. 
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FIGURA 13.13 

Arreglo general del compensador serie de VAR estático [Ref. 4]. 


13.6.4 Compensador serie de VAR estático 

El uso de TSC, TCSC o FCSC permitiría la compensación serie capacitiva. Un compensador 
serie de VAR estático (SSVC, de series static VAR compensator ) consiste en uno de una serie de 
compensadores. En la figura 13.13 se muestra el arreglo general de un SSVC, con un TCSC. El 
sistema de control recibe una señal de voltaje del sistema, tomada de un PT, y una señal de co¬ 
rriente del sistema, tomada de un transformador de corriente (CT). Pueden haber otras entradas 
de parámetro al sistema de control. La estrategia de control del compensador serie se basa, en el 
caso típico, en lograr un flujo objetivo de potencia en la línea, además de la capacidad de amor¬ 
tiguar las oscilaciones de potencia. 

13.6.5 SSVC avanzado 

Este compensador serie es el circuito dual de la versión en derivación de la figura 13.7. La figura 
13.14 muestra el arreglo general de un compensador serie avanzado. Usa el inversor de fuente 
de voltaje (VSI) con un capacitor en su convertidor de cd, para sustituir los capacitores conmu¬ 
tados de los compensadores serie convencionales. Se arregla la salida del convertidor para que 
aparezca en serie con la línea de transmisión, usando el transformador en serie. El voltaje de sa¬ 
lida del convertidor, V c , el cual se puede ajustar a cualquier fase relativa; y a cualquier magnitud 
dentro de sus límites de operación, para que parezca adelantarse 90° a la corriente de línea, com¬ 
portándose así como un capacitor. Si el ángulo entre V c y la corriente de línea no fuera 90°, eso 
implicaría que el compensador serie intercambia potencia activa con la línea de transmisión, lo 
cual claramente es imposible, porque el compensador de la figura 13.14 no tiene fuente de 
potencia activa. 

Este tipo de compensación serie puede proporcionar un grado continuo de compensación 
serie, si se varía la magnitud de V c . También puede invertir la fase de V c , aumentando así la reac¬ 
tancia general de la línea; esto puede ser conveniente para limitar la corriente de falla o para 
amortiguar oscilaciones de potencia. En general, el compensador serie controlable se puede usar 
para aumentar la estabilidad contra transitorios, para amortiguar la resonancia subsincrónica 
donde se usan otros capacitores fijos, y para aumentar la capacidad de potencia de la línea. 
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FIGURA 13.14 

Arreglo general del compensador serie de VAR estático avanzado [Ref. 4]. 


No toda variación en la corriente de línea causa una variación de V c . Así, el convertidor 
presenta una impedancia esencialmente cero en la frecuencia fundamental del sistema de poten¬ 
cia. El voltaje aplicado por el convertidor en la línea no se debe a una reactancia de capacitancia 
real, y no puede resonar. Por consiguiente, se puede usar este compensador para producir reso¬ 
nancia subsíncrona, es decir, resonancia entre el capacitor en serie y la inductancia de línea. 

Puntos clave de la sección 13.6 

• En general, los compensadores serie consisten en tiristores, GTO, MCT o IGBT. 

• Hay cuatro tipos: 1) TSSC, 2) TCSC, 3) FCSC, 4) SSVC y 5) compensador serie de VAR 
estático avanzado (SSTATCOM) 


Ejemplo 13.2 Determinación de la reactancia compensadora serie, y el ángulo de retardo 
de un TCSC 

Los datos de una línea de transmisión son V = 220 V,/= 60 Hz, X = 12 Í2 y P p = 56 kW. Los datos del TCSC 
son 8 = 80°, C = 20 p,F y L = 0.4 mH. Determinar a) el grado de compensación, r, b) la reactancia capaciti¬ 
va compensadora, c) la corriente de línea, /, d) la potencia reactiva, Q c , e) el ángulo de retardo a del 
TCSC, si la reactancia capacitiva efectiva es X T = — 50 O, y f) graficar X L (a) y A^a) en función del ángulo 
de retardo a. 
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Solución 

V = 220,/ = 60 Hz, X = 12 íl, <*> = 2 tt/ = 377 rad/s, P 5 = 56 kW, C = 20 |xF, y L = 0.4 mH, Z c = -1/wC = 
-132.63 Cl,X L = o)L = 0.151 íl. 

F 2 220 2 

a. Usando la ecuación, r = 1 —— sen 8 = 1- - = 0.914. 

XP C 12 X 56 X 10 3 

b. La reactancia capacitiva compensadora es ^ C omp = r X X = 0.914 X 12 = 10.7 íl. 

_ 2V 8 2 X 220 80 _ _ A 

c. Usando la ecuación (13.24), I = _ sen - = ^ _ 0 9 14 ) x 12 x sen y = 317 23 A - 

d. Usando la ecuación (13.26), 


2V 2 
Qc = -rr X 


X (1 - r) 


- -(1 - eos 8 ) = 2 x 22 ° 2 x °- 914 x (1 - eos 80°) = 1.104 x 10 6 


12 X (1 - 0.914) 2 


e. Usando la ecuación (13.27), X L (a ) — X L 


X T (a) = -50 = 


ti — 2a — sen 2a 

X c X L {a) 


X L (a) - X c 


de donde se obtiene, con Mathcad, el ángulo de retardo a = 77.07°. 
f. La gráfica de X L (a) y Xj{a) se ve en la figura 13.15, en función del ángulo de retardo a. 


a) 

ce 



Ángulo de retardo de fase, radianes 


FIGURA 13.15 

Impedancia del TCR e impedancia efectiva en función del ángulo de retardo. 
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13.7 PRINCIPIO DE LA COMPENSACIÓN POR ÁNGULO DE FASE 

La compensación por ángulo de fase es un caso especial del compensador serie de la figura 
13.8. El flujo de potencia se controla mediante el ángulo de fase. El compensador de fase se 
inserta entre el generador en el extremo de transmisión, y la línea de transmisión. Este com¬ 
pensador es una fuente de voltaje de ca con amplitud y ángulo de fase controlables. Un compen¬ 
sador ideal de fase se muestra en la figura 13.16a. Controla la diferencia de fases entre dos 
sistemas de ca, y con ello puede controlar la potencia intercambiada entre esos dos sistemas. El 
voltaje efectivo en el extremo de transmisión es la suma del voltaje \ s del extremo de trans¬ 
misión, y el voltaje compensador, como se indica en el diagrama fasorial de la figura 13.16b. 
El ángulo a entre V v y V a se puede variar de tal manera que no se cause un cambio de magnitud; 
esto es, 


^«ff = V, + V a (13.31a) 

|V se// | = |V,| = V seff = V s = V (13.31b) 

Al controlar en forma independiente el ángulo a, es posible mantener la potencia transmitida en 
el nivel deseado, independientemente del ángulo de transmisión 8. Así, por ejemplo, se puede 


-o- 

+ 





+ v x 
jx 

r^r>r>r\ 


o- 

+ 


0 


Regulador 
por ángulo 
de fase 


v seff 




(a) Sistema con dos máquinas 



FIGURA 13.16 

Compensación por ángulo de fase [Ref. 2]. 
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mantener la potencia en su valor pico después de que el ángulo 8 sea mayor que el ángulo de 
potencia pico, tt/2 , controlando la amplitud del voltaje de compensación de tal manera que el 
ángulo efectivo de fase (6 — a) entre los voltajes en los extremos de transmisión y recepción 
permanezca en tt/2. De acuerdo con el diagrama fasorial, la potencia transmitida con compensa¬ 
ción de fase es 


V 2 

p « = y sen ( 8 “ 


La potencia reactiva transmitida con compensación de fase es 


Qa = 


2V 2 

— [1 - eos (8 - <t)] 


(13.32) 


(13.33) 


A diferencia de otros compensadores en derivación y en serie, el compensador por ángulo debe 
poder manejar potencia tanto activa como reactiva. Eso supone que las magnitudes de los voltajes 
en las terminales permanecen constantes, iguales a V. Esto es, que Vseff=K = V r = V Se pueden 
determinar las magnitudes de e / en el diagrama fasorial de la figura 13.16b, y son 

V a = 2V sen j (13.34) 

/ = T sen f (1335) 


La potencia (volt-amperes [VA]) aparente que pasa por el compensador de fase es 



(13.36) 


En la figura 13.16c se ve la gráfica de la potencia activa P a en función del ángulo 8 para ±o\ La 
curva con máximo plano indica el intervalo de acción de la compensación por fase. Esta clase de 
compensación no aumenta la potencia transmisible de la línea no compensada. Las potencias ac¬ 
tiva, P a , y reactiva, Q a , permanecen igual que las del sistema no compensado con un ángulo de 
transmisión 8 equivalente. Sin embargo, es posible, en teoría, mantener la potencia en su valor 
máximo, en cualquier ángulo 8 dentro del intervalo tt/2 < 8 < tt/2 -I- a si, de hecho se desplaza 
la P a hacia la curva de la derecha. También se puede desplazar la curva de P a en función de 8 ha¬ 
cia la izquierda, insertando el voltaje de la compensación de ángulo con polaridad opuesta. Por 
consiguiente, se puede aumentar la transferencia de potencia y la potencia máxima puede alcan¬ 
zarse con un ángulo de generador menor que tt/2, esto es, en 8 = tt/2 — a. El efecto de conectar 
el compensador por fase en reversa se indica con la curva interrumpida. 

Si el ángulo a del fasor V CT relativo al fasor V s se mantiene fijo en ±90°, el compensador de 
fase se vuelve un elevador en cuadratura (QB, de quadrature booster) que tiene las siguientes 
ecuaciones: 


V seff 


= V, + V. 


Wseff\ = Vseff = VVs + V\ 


(13.37a) 

(13.37b) 
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v x (<r = 0) 


P 


v 2 v 

— (sen 8 + eos 8 ) 
A ▼ 



Y,»-i.o 

V a = -0.66 
y, = -0.33 


8 


FIGURA 13.17 

Diagrama fasorial y potencia transmitida de un elevador de cuadratura [Ref. 2]. 

El diagrama fasorial del compensador de ángulo tipo QB se ve en la figura 13.17a y su potencia 
transmitida, P b , con el compensador elevador, es 



(13.38) 


En la figura 13.17b se ve la gráfica de la potencia transmitida P b en función del ángulo 8 , para los 
parámetros del voltaje de cuadratura aplicado, V G . La potencia máxima transmisible aumenta 
con el voltaje aplicado U CT , debido a que, a diferencia del compensador por ángulo de fase, el QB 
aumenta la magnitud del voltaje efectivo en el extremo de transmisión. 

Puntos clave de la sección 13.7 

• El compensador por fase se inserta entre el generador, en el extremo de transmisión, y la 
línea de transmisión. 

• Este compensador es una fuente de voltaje de ca con amplitud y ángulo de fase controlables. 


13.8 COMPENSADOR POR ÁNGULO DE FASE 


Cuando se usa un tiristor para compensación de ángulo de fase, se llama variador de fases. La fi¬ 
gura 13.18a muestra el arreglo general de un variador de fases. El transformador de excitación 
conectado en paralelo puede tener devanados separados, idénticos o distintos, por fase. Los inte¬ 
rruptores de tiristor están conectados y forman un cambiador de conexiones bajo carga. Los ti- 
ristores se conectan en antiparalelo, y forman interruptores bidireccionales con conmutación 
natural. La unidad de tiristor cambiadora de conexiones controla el voltaje al secundario del 
transformador en serie. 

Con el uso de control por ángulo de fase se puede controlar la magnitud del voltaje en 
serie. Para evitar una generación excesiva de armónicas, se usan varias tomas. El cambiador de 
tomas puede conectar al devanado de excitación ya sea completo o en parte; eso permite que el 
voltaje en serie asuma 1 de 27 valores distintos de voltaje, dependiendo del estado de los 12 
interruptores de tiristor en el cambiador de tomas [4]. Se debe notar que el arreglo de transforma¬ 
ción, entre la excitación y los transformadores en serie, asegura que siempre esté a 90° de Y, el 
voltaje primario en el transformador de excitación, como se ve en la figura 13.18b. Por consiguiente, 
se llama elevador en cuadratura. Una característica importante del desplazador de fase es que la 
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FIGURA 13.18 

Arreglo general de un desplazador de fase con tiristores [Ref. 4]. 


potencia activa sólo puede pasar del transformador en paralelo a los transformadores en serie. 
En consecuencia no es posible el flujo de potencia en sentido inverso. 

El desplazador de fase controla la magnitud de \ q , y por consiguiente el desplazamiento 
de fase a al voltaje del extremo de transmisión [8]. Este control se puede alcanzar detectando el 
ángulo del generador, o bien usando mediciones de potencia. También se puede ajustar el con¬ 
trolador para que amortigüe las oscilaciones de potencia. Los desplazadores de fase, como los 
compensadores de capacitor, permiten controlar la potencia por la red y compartir la potencia 
entre circuitos paralelos. Los capacitores serie son más adecuados para líneas de grandes distan¬ 
cias, porque a diferencia de los desplazadores de fase, reducen en forma efectiva la reactancia de 
línea, y en consecuencia reducen los problemas de potencia reactiva y de control de voltaje aso¬ 
ciados con la transmisión a grandes distancias. Los desplazadores de fase son más adecuados 
para controlar el flujo de potencia en redes compactas con alta densidad de potencia. 

Puntos clave de la sección 13.8 

• Una unidad cambiadora de terminales con tiristor se usa como desplazador de fase. 

• Esta unidad controla el voltaje serie a través de un secundario de transformador en serie. 
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13.9 CONTROLADOR UNIFICADO DE FLUJO DE POTENCIA 

Un controlador unificado de flujo de potencia (UPFC, de unified power flow controller) consis¬ 
te en un compensador avanzado en derivación y en serie con un enlace común de CD, como 
se ve en la figura 13.19a. La capacidad de almacenamiento de energía del capacitor es pequeña, 
en general. Por consiguiente, la potencia activa que consume (o generada) por el convertidor en 
derivación debe ser igual a la potencia activa generada (o consumida) por el convertidor serie. 
En caso contrario, el voltaje de enlace de cd puede aumentar o disminuir con respecto al vol¬ 
taje especificado, dependiendo de la potencia neta absorbida y generada por ambos converti¬ 
dores. Por otra parte, la potencia reactiva en el convertidor en derivación o en serie se puede 
seleccionar en forma independiente, dando con ello mayor flexibilidad al control del flujo de 
potencia [9]. 

El control de la potencia se logra sumando el voltaje serie V in j a V 5 , para obtener así el vol¬ 
taje de línea V L , como se ve en la figura 13.19b. Con dos convertidores, el UPFC puede alimen¬ 
tar potencia activa además de potencia reactiva. Ya que toda necesidad de potencia activa puede 
satisfacerse a través del convertidor conectado en paralelo, el voltaje V in j aplicado puede asumir 
cualquier fase con respecto a la corriente de línea. Ya que no hay restricción de V in j, el lugar geo¬ 
métrico de V in j es un círculo con centro en V 5 , con un radio máximo igual a la magnitud máxima 
deV inj = |V inj |. 

El UPFC es un compensador más completo, y puede funcionar en cualquiera de los modos 
compensadores, lo que es la razón de su nombre. Se debe notar que el UPFC de la figura 13.19a 
es válido para la potencia que va de V s a V L . Si se invierte el flujo de la potencia, podrá ser nece¬ 
sario cambiar la conexión del compensador en derivación. En un UPFC más general con flujo 
bidireccional de potencia sería necesario tener dos convertidores en derivación: uno en el extremo 
de transmisión y uno en el extremo de recepción. 


Barra de canal 



(a) Arreglo del circuito 


(b) Diagrama fasorial 


FIGURA 13.19 

Controlador unificado de flujo de potencia [Ref. 4]. 
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Puntos clave de la sección 13.9 

• El UPFC es un compensador completo. 

• Este compensador puede funcionar en cualquiera de los modos de compensación. 


13.10 COMPARACIONES DE LOS COMPENSADORES 

El controlador en derivación es como una fuente de corriente que toma o inyecta corriente de y 
a la línea. En consecuencia es un buen método para controlar el voltaje en el punto de conexión 
y en tomo a él. Sólo puede inyectar corriente en adelanto o retraso, o una combinación de corrien¬ 
te activa y reactiva para tener un control más efectivo de voltaje y amortiguar las oscilaciones de 
voltaje. Un controlador en derivación es independiente de la otra línea, y es mucho más efectivo 
para mantener determinado voltaje en un nodo de subestación. 

El controlador serie modifica en forma directa el voltaje de activación, y en consecuencia 
el flujo de la potencia y de la corriente. Así, si el objetivo es controlar el flujo de la corriente o la 
potencia y amortiguar sus oscilaciones, el controlador serie es varias veces más poderoso que el 
controlador en derivación, para el mismo tamaño en millones de volt-amperes (MVA). El tamaño, 
en MVA, de un controlador serie es pequeño en comparación con el del controlador en deriva¬ 
ción. Sin embargo, el controlador en derivación no proporciona control del flujo de la potencia 
en las líneas. 

Una compensación serie, como la de la figura 13.8, no es más que un caso particular del 
compensador por ángulo de fase que se ve en la figura 13.16, con la diferencia que el último puede 
suministrar potencia activa, mientras que el compensador serie sólo suministra o absorbe poten¬ 
cia reactiva. 

En el caso normal, el controlador por ángulo de fase se conecta cerca de la línea de trans¬ 
misión, en el extremo de transmisión o en el de recepción, mientras que el compensador serie se 
conecta en el punto medio de la línea. Si el objetivo es controlar el flujo de potencia activa por la 
línea de transmisión, el lugar del compensador sólo es cuestión de comodidad. La diferencia bá¬ 
sica es que el compensador por ángulo de fase puede necesitar una fuente de poder, mientras 
que el compensador serie no la necesita. 

La figura 13.20 muestra las características de transferencia de potencia activa para sistemas 
de ca sin compensación, con compensación en derivación y serie, y compensación por desplaza¬ 
miento de fase [10]. Dependiendo del grado de compensación, la mejor elección para aumentar 
la capacidad de transferencia de potencia es el compensador serie. El desplazador de fase es im¬ 
portante en la conexión de dos sistemas con demasiada o incontrolable diferencia de fases. El 
compensador en derivación es la mejor opción para aumentar el margen de estabilidad. De hecho, 
para determinado punto de operación, si sucede una falla transitoria, las tres compensaciones 
presentarían un aumento considerable en el margen de estabilidad. Sin embargo, esto sucede en 
especial con la compensación en derivación. 

El UPFC combina las características de tres compensadores en uno más completo. Sin em¬ 
bargo requiere de dos fuentes de voltaje: una en conexión en serie y la otra en paralelo. Esas dos 
fuentes pueden operar por separado, como compensador reactivo serie o en derivación, y tam¬ 
bién pueden compensar la potencia activa. Los convertidores de fuente de corriente basados en 
tiristores sin posibilidad de apagado por compuerta sólo consumen potencia reactiva, pero no 
pueden suministrarla, mientas que los convertidores con fuente de voltaje, con dispositivos de 
apagado por compuerta, pueden suministrar potencia reactiva. Los convertidores más dominan¬ 
tes usados en los controladores FACTS son los de fuente de voltaje. Esos controladores se basan 
en dispositivos con función de apagado por compuerta. 


www.elsolucionario.org 


598 Capítulo 13 Sistemas flexibles de transmisión de ca 


FIGURA 13.20 

Características de transferencia de potencia con 
compensaciones y sin compensación [Ref. 10]. 


Puntos clave de la sección 13.10 

• Cada compensador desempeña funciones separadas, y es adecuado para una aplicación 
específica. 

• Sin embargo, en el UPFC se combinan las características de tres compensadores para pro¬ 
ducir un compensador niás completo. 


RESUMEN 

La cantidad de transferencia de potencia del extremo de transmisión al extremo de recepción 
está limitada por los parámetros de operación de la línea de transmisión, como impedancia de 
línea, ángulo de fase entre los voltajes de transmisión y de recepción y la magnitud de los volta¬ 
jes. La potencia transferible puede aumentarse con uno de cuatro métodos de compensación: 
en derivación, serie, por ángulo de fase y compensaciones serie-derivación. En general, esos 
métodos se implementan conmutando dispositivos electrónicos de potencia con la estrategia 
de control adecuada. Estos controladores se llaman sistemas flexibles de transmisión de ca 
(FACTS). 
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PREGUNTAS DE REPASO 


13.1 ¿Cuáles son los parámetros para controlar la potencia en una línea de transmisión? 

13.2 ¿Cuál es el principio básico de la compensación en derivación? 

13.3 ¿Qué es un reactor controlado por tiristor (TCR)? 

13.4 ¿Qué es un capacitor conmutado por tiristor (TSC)? 

13.5 ¿Cuáles son las reglas para tener una conmutación sin transitorios de un capacitor conmutado por 
tiristor? 

13.6 ¿Qué es un compensador de VAR estático (SVC)? 

13.7 ¿Qué es un STATCOM? 

13.8 ¿Cuál es el principio básico de la compensación serie? 

13.9 ¿Qué es un capacitor serie conmutado por tiristor (TSSC)? 

13.10 ¿Qué es un capacitor serie controlado por tiristor (TCSC)? 

13.11 ¿Qué es un capacitor serie controlado por conmutación forzada (FCSC)? 

13.12 ¿Qué es un compensador serie de VAR estático (SSVC)? 

13.13 ¿Qué es un STATCOM serie? 

13.14 ¿Cuál es el principio básico de la compensación por ángulo de fase? 

13.15 ¿Qué es un desplazador de fase? 

13.16 ¿Qué es un elevador en cuadratura (QB)? 

13.17 ¿Qué es un controlador unificado de flujo de potencia (UPFC)? 


PROBLEMAS 

13.1 Los datos de la línea de transmisión no compensada de la figura 13.1a son V = 220 V,/ = 60 Hz, 
A r =1.8íly8 = 70°. Determine a) la corriente de línea, /; b) la potencia activa, P p , y c) la potencia 
reactiva, Q. 

13.2 Los datos de la línea de transmisión no compensada de la figura 13.2a son V = 220 V,/= 60 Hz, 
X = 1.8 Í1 y 8 = 70°. Determine a) la corriente de línea, /; b) la potencia activa, P p , y c) la potencia 
reactiva, Q p . 

13.3 Los datos de un compensador en derivación con un TCR, como el de la figura 13.3a, son V = 480 V,/ = 
60 Hz, X = 1.8 O y P p = 96 kW. La corriente máxima del TCR es / L(máx) = 150 A. Calcule a) el ángulo 
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de fase 8; b) la corriente de línea, /; c) la potencia reactiva, Q p \ d) la corriente a través del TCR; e) la 
reactancia inductiva X L , y f) el ángulo de retardo del TCR si la I L es 60% de la corriente máxima. 

13.4 Los datos de un compensador en derivación con un TSC, como el de la figura 13.4a, son V = 480 V,/ = 
60 Hz, X = 1.0 0,8 = 70°, C = 20 p,F y L = 200 |xH. El interruptor con tiristor trabaja con m on = 2 y 
m off = 1. Determine a) el voltaje del capacitor, V co , en la conmutación; b) el voltaje pico a pico del ca¬ 
pacitor, V c (p P )\ c) la corriente rms por el capacitor, 7 C , y d) la corriente pico /^(pk) P or el interruptor. 

13.5 Los datos de la línea de transmisión compensada en serie de la figura 13.9a son V = 220 V,/ = 60 Hz, 
X = 18 íl y 8 = 70°. El grado de compensación es r — 70%. Determine a) la corriente de línea, /; b) 
la potencia activa, P p , y c) la potencia reactiva, Q p . 

13.6 Los datos de un compensador serie con un TCSC, como el de la figura 4.11a son V = 480 V,/ = 
60 Hz, X = 16 D y P p = 96 kW. Los datos del TCSC son 8 = 80°, C = 25 jxF y L = 0.4 mH. Determi¬ 
ne a) el grado de compensación, r; b) la reactancia capacitiva compensadora, X comp ; c) la corriente de 
línea, /; d) la potencia reactiva, Q c \ e) el ángulo de retardo a del TCSC si la reactancia capacitiva efec¬ 
tiva es X T = —40 íl, y f) trace una gráfica de X L (a) y Xj{ol) en función del ángulo de retardo, a. 

13.7 Los datos de un compensador serie con un FCSC, como el de la figura 13.12a son V = 480 V, / = 
150 A, / = 60 Hz, X = 18DyP c = 96 kW. El voltaje máximo a través del capacitor del FCSC es Vc( máx ) 
50 V. Determine a) el ángulo de fase 8; b) el grado de compensación, r; c) la capacitancia, C, y d) la 
reactancia capacitiva X c y el ángulo de retardo del FCSC. 
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CAPÍTULO 14 

Fuentes de alimentación 


Los objetivos de aprendizaje para este capítulo son los siguientes: 

• Comprender la operación y el análisis de las fuentes de alimentación 

• Aprender los tipos y las topologías de circuito de las fuentes de alimentación 

• Aprender los parámetros de los circuitos magnéticos 

• Aprender las técnicas para diseñar transformadores e inductores 

14.1 INTRODUCCIÓN 

Las fuentes de alimentación, que se usan en forma extensa en aplicaciones industriales, deben 
satisfacer con frecuencia todas o la mayor parte de las especificaciones siguientes: 

1. Aislamiento entre la fuente y la carga. 

2. Alta densidad de potencia para reducción de tamaño y peso. 

3. Dirección controlada del flujo de la potencia. 

4. Alta eficiencia de conversión. 

5. Formas de onda en la entrada y salida con poca distorsión armónica total, para que los filtros 
sean pequeños. 

6 . Factor de potencia (FP) controlado si la fuente es un voltaje de ca. 

Los convertidores cd-cd, cd-ca, ca-cd o ca-ca de una etapa que se describieron en los capítulos 5, 
6 ,10 y 11 respectivamente, no cumplen con la mayor parte de estas especificaciones [13], y en el 
caso normal se requieren conversiones en varios pasos. Hay varias topologías posibles de con¬ 
versión, que dependen de la complejidad admisible y de los requisitos del diseño. En este ca¬ 
pítulo sólo se describirán las topologías básicas. De acuerdo con el tipo de voltajes de salida, las 
fuentes de alimentación se pueden clasificar en dos tipos: 

1. Fuentes de alimentación de cd 

2. Fuentes de alimentación de ca 

601 
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14.2. FUENTES DE ALIMENTACIÓN DE CD 

Los convertidores ca-cd del capítulo 10 pueden proporcionar el aislamiento entre la entrada y la 
salida, mediante un transformador de entrada, pero el contenido de armónicas es alto. Los regu¬ 
ladores en modo conmutado de la sección 5.8 no proporcionan el aislamiento necesario, y la po¬ 
tencia de salida es baja. La práctica común es usar conversiones en dos etapas, cd-ca y ca-cd. En 
el caso de una entrada de ca, las conversiones son en tres etapas, ca-cd, cd-ca y ca-cd. El aisla¬ 
miento se obtiene con un transformador entre etapas. La conversión cd-ca se puede lograr con 
modulación por ancho de pulso (PWM) o con un inversor resonante. De acuerdo con el tipo de 
técnicas de conversión y la dirección del control de potencia, las fuentes de alimentación de cd se 
pueden subdividir en tres tipos: 

1. Fuentes de alimentación en modo conmutado 

2. Fuentes de alimentación resonantes 

3. Fuentes de alimentación bidireccionales 


14.2.1 Fuentes de alimentación de cd en modo conmutado 

Las fuentes en modo conmutado tienen alta eficiencia y pueden alimentar una gran corriente de 
carga a bajo voltaje. Hay cuatro configuraciones comunes para la operación en modo conmutado 
o PWM de la etapa inversora (o de conversión cd-ca): flyback o en retorno, directa, push-pull o 
en contrafase, en medio puente y en puente completo [1,2]. La salida del inversor, que se varía 
con una técnica PWM, se convierte a un voltaje de cd con un diodo rectificador. Como el inversor 
puede operar a una frecuencia muy alta, se pueden filtrar y eliminar con facilidad los rizos del 
voltaje de salida de cd, con filtros pequeños. Para seleccionar una topología que sea adecuada 
para una aplicación, es necesario comprender los méritos y los inconvenientes de cada topología, y 
los requisitos de la aplicación. En forma básica, la mayor parte de las topologías pueden trabajar 
para distintas aplicaciones [3,9]. 


14.2.2 Convertidor flyback 

La figura 14.1a muestra el circuito de un convertidor flyback. Hay dos modos de operación: 
1) modo 1, cuando el interruptor Q x se activa y 2) modo 2, cuando Q x se desactiva. La figura 14.1b 
muestra las formas de onda de estado permanente con operación en modo discontinuo. 


Modo 1. Este modo comienza cuando el interruptor Q x se activa, y es válido para 0 < t < 
kT, siendo k la relación de ciclo de trabajo y T es el periodo de conmutación. El voltaje a través 
del devanado primario del transformador es V s . La corriente i p en el primario comienza a acu¬ 
mularse y almacena energía en el devanado primario. Debido al arreglo de polaridad contraria 
entre los devanados de entrada y salida del transformador, el diodo D x tiene polarización inversa. 
No se transfiere energía de la entrada a la resistencia de carga R L El capacitor de filtro de salida C 
mantiene el voltaje de salida y suministra la corriente de carga i L . La corriente i p en el primario, 
que aumenta en forma lineal, es 



(14.1) 


donde L p es la inductancia magnetizante del primario. Al final de este modo, cuando t = kT, la 
corriente pico en el primario llega a un valor igual a I p (pk), determinado por 


Ip(pk) ip(t kT) 


V s kT 


(14.2) 



+ 9 
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FIGURA 14.1 

Convertidor flyback. 
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La corriente pico en el secundario es I se (pk) y se determina con 


*se(pk) 


= 1 


N, 


1 p(pk) 


(14.3) 


Modo 2. Este modo comienza cuando se abre o desactiva el interruptor Q v Se invierte la 
polaridad de los devanados, porque i p no puede cambiar en forma instantánea. Esto hace que el 
diodo D x se active y cargue al capacitor C de salida, y también suministra corriente a R L . La co¬ 
rriente del secundario, que disminuye en forma lineal, es 


Vr 


• _ J U 

he — ^se(pk) ~ * 


(14.4) 


donde L s es la inductancia magnetizante del secundario. En el modo discontinuo de operación, 
i se disminuye en forma lineal hasta cero, antes de que se inicie el ciclo siguiente. 

Como se transfiere energía de la fuente a la salida sólo durante el intervalo de 0 a kT, la 
potencia de entrada es 


Pi = 


X hWVpk) W ) 2 


T 2fL p 

Para una eficiencia de 7], la potencia de salida P 0 se puede calcular con 

^i(w 2 


Po = T]Pi = 


2 fL p 


(14.5) 


(14.6) 


que se puede igualar a P Q = V 0 2 /R L , y así se puede determinar como sigue el voltaje de salida V 0 : 

(14.7) 


K = V s k 


t)Rl 


2fL p 


Entonces se puede mantener constante V 0 manteniendo constante el producto V s kT. Como el 
ciclo de trabajo k máx se tiene en el voltaje de suministro mínimo V s {mxn), ^máx admisible para el 
modo discontinuo se puede deducir de la ecuación (14.7) como sigue: 


^máx 


^s(mín) V t\ r l 


2fL p 


Por consiguiente, V 0 a k máx se expresa con 


V o V s(mín)kmáx' 


•nT? l 
2fL p 


(14.8) 


(14.9) 


Como el voltaje Vq 1 del colector de Qi ^s máximo cuando V s es máximo, el voltaje máximo del 
colector, L G1 ( máx ), que se ve en la figura 14.1b, es 


Vq1( máx) ^s(máx) “1" 


N, 


( 14 . 10 ) 
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La corriente pico l p (pk) en el primario, que es 
lector del interruptor de potencia Qi, es 

^C(máx) “ Ip(pk) 

El convertidor flyback se usa principalmente 
para obtener altos voltajes de salida a potencias relativamente bajas. Sus propiedades esenciales son 
su simplicidad y bajo costo. El dispositivo de conmutación debe ser capaz de sostener un voltaje 
V^< 2 i(máx) de la ecuación (14.10). Si el voltaje es demasiado alto, se puede usar el convertidor flyback 
bilateral, como el que se ve en la figura 14.2. Los dos dispositivos se activan o desactivan en forma 
simultánea. Los diodos D x y D 2 se usan para limitar el voltaje máximo del interruptor a V s . 

Comparación de modos continuo y discontinuo de operación. En un modo continuo de 
operación, el interruptor Q\ se activa antes de que la corriente en el secundario baje a cero. El 
modo continuo puede proporcionar mayor capacidad de potencia para el mismo valor de co¬ 
rriente pico I p (pky Eso significa que, para la misma potencia de salida, las corrientes pico en el 
modo discontinuo son mucho mayores que en el modo continuo. El resultado es que se necesita 
un transistor de potencia con mayor especificación de corriente. Además, las mayores corrientes 
pico en el secundario, en el modo discontinuo, pueden tener una mayor espiga transitoria en el 
instante de la desactivación. Sin embargo, a pesar de todos esos problemas, se sigue prefiriendo 
más el modo discontinuo que el modo continuo. Hay dos razones principales para ello. La prime¬ 
ra es que la inductancia magnetizante, menor en forma inherente en el modo discontinuo, tiene 


la misma que la corriente máxima 7 C(máx ) en el co- 


2 P, 


2 P n 


(14.11) 


kV s t )V s k 

en aplicaciones de menos de 100 W. Se usa mucho 





FIGURA 14.2 

Convertidor flyback bilateral. 
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una respuesta más rápida y una espiga de voltaje transitorio de salida menor, en respuesta a un 
cambio repentino en la corriente en la carga o en el voltaje de entrada. La segunda es que el mo¬ 
do continuo tiene un semiplano derecho en su función de transferencia, dificultando así el dise¬ 
ño del circuito de control por retroalimentación [10,11]. 


Ejemplo 14.1 Determinación de los parámetros de transferencia de un convertidor flyback 

El voltaje promedio (o de cd) del circuito flyback de la figura 14.1a es V 0 = 24 V, a una carga resistiva de 
R = 0.8 R La relación de ciclo de trabajo es k = 50% y la frecuencia de conmutación es/= 1 kHz. Las caídas 
de voltaje de los transistores y diodos en estado activo son V t - 1.2 V y V d = 0.7 V, respectivamente. La re¬ 
lación de vueltas del transformador es a - N/N p = 0.25. Determine a) la corriente promedio de entrada, 
7 S , b) la eficiencia rp c) la corriente promedio en el transistor, I A , d) la corriente pico en el transistor, 7 p , e) la 
corriente rms en el transistor, I R , f) el voltaje del transistor en circuito abierto, y g) la inductancia mag¬ 
netizante L p del primario. No tener en cuenta las pérdidas en el transformador, ni el rizo de corriente en la 
carga. 

Solución 

a = N/N p = 0.25 e I 0 = VJR = 24/0.8 = 30 A. 

a. La potencia de salida es p 0 = VJ Q = 24 X 30 = 720 W. El voltaje del secundario es V 2 = V a + Vd = 
24 + 0.7 = 24.7 V. El voltaje del primario es V\ - V 2 la = 24.7/0.25 = 98.8 V. El voltaje de entrada 
es V s = Vi + V t = 98.8 + 1.2 = 100 V, y la potencia de entrada es 

Pi = v s i s = 12.1 a + y d i 0 + Po 


Sustituyendo I A = I s se obtiene 


7 5 (100 - 1.2) = 0.7 X 30 + 720 

7 S = ^ = 7.5 A 
5 98.8 


b. Pi = V S I S = 100 X 7.5 = 750 W. La eficiencia es ti = 7.5/750 = 96.0%. 

c. I A = I S = 7.5 A. 

d. I p = 2I A /k = 2 X 7.5/0.5 = 30 A. 

e. I R = Vklll p = V0.5/3 X 30 = 12.25 A, para un ciclo de trabajo de 50%. 

f- Voc = V s + V 2 ia = 100 + 24.7/0.25 = 198.8 V. 

g. Se usa la ecuación (14.2) para l p y se obtiene L p = V s k/fl p = 100 X 0.5(1 X 10 -3 X 30) = 1.67 mH. 


14.2.3 Convertidor directo 

El convertidor directo es semejante al flyback. El núcleo del transformador se reajusta con el de¬ 
vanado de reajuste, como se ve en la figura 14.3a, donde la energía almacenada en el núcleo del 
transformador regresa a la fuente y aumenta la eficiencia. El punto en el devanado secundario 
del transformador se arregla en forma tal que el diodo de salida D 2 tiene polarización directa 
cuando el voltaje a través del primario es positivo; esto es, cuando el transistor está activado. Así, 
la energía no se guarda en la inductancia del primario, como se hacía en el flyback. El transforma¬ 
dor funciona como transformador ideal, en el sentido estricto. A diferencia del flyback , el conver¬ 
tidor directo se opera en el modo continuo. En el modo discontinuo es más difícil controlar el 
convertidor directo, porque existe un doble polo en el filtro de salida. Hay dos modos de operación: 
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FIGURA 14.3 

Convertidor directo. 
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1) el modo 1, cuando se activa el interruptor Q x y 2) el modo 2, cuando Q\ se desactiva. La figura 
14.3b muestra las formas de onda de estado permanente en el modo continuo de operación. 

Modo 1. Este modo comienza cuando se activa el interruptor Q v El voltaje a través del 
devanado primario es V s . La corriente i p en el primario comienza a acumularse y transfiere 
energía del devanado primario al secundario y al filtro L X C y a la carga R L , a través del diodo 
rectificador D 2 , que tiene polarización en sentido directo. 

La corriente en el secundario, I se , se refleja hacia el primario como / p , como se ve en la 
figura 14.4, y es 


. = . 

1 p \¡ lse 

iy p 


(14.12) 


La corriente magnetizante en el primario, / mag , que aumenta en forma lineal, es 


I = — t 
i mag r 1 

^P 


Así, la corriente total i' en el primario es 




l P ~ l P *mag — ~Kj~ l se r 1 

Iy p 


(14.13) 


(14.14) 


Al final del modo 1, cuando t = kT , la corriente total en el primario llega a un valor pico /' p ( pk) 
determinada por 


I p(pk) Ip(pk) + 


V±T 


(14.15) 


donde I p(j)k > es la corriente pico reflejada del inductor de salida del secundario L x y es 


l p(pk) 


-O 


Ll(pk) 


(14.16) 



FIGURA 14.4 

Componentes de corriente en el devanado primario. 
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El voltaje desarrollado a través del devanado secundario es 



(14.17) 


Como el voltaje a través del inductor de salida L x es V se — V 0 , su corriente ¿ L1 aumenta en forma 
lineal, a una tasa de 


din = V,-Vo 
dt L x 

que define la corriente pico de salida del inductor, Inipky cuando t = kT ,como 


(V s - V 0 )kT 

lu(pk) = 4i(0) + - — (14.18) 

Modo 2. Este modo comienza cuando se desactiva Q x . Se invierte la polaridad del volta¬ 
je del transformador. Esto hace que D 2 se desactive y que se activen D x y D 3 . Mientras conduce 
D 3 , la energía va a R L a través del inductor L x . El diodo D x y el devanado terciario forman una 
trayectoria para que la corriente magnetizante regrese a la entrada. La corriente i u por el induc¬ 
tor L h que es igual a la corriente i D3 por el diodo D 3 , disminuye en forma lineal de acuerdo con 

4i = i Di = hi{pk) - 7 t parao < t < (1 - k)T (14.19) 

L \ 

cuyo resultado es I L j(0) = i LX {t = (1 — k)T) = / LX{j)k > — V 0 (l — k)T/L x en el modo continuo de 
operación. El voltaje de salida V 0 , que es la integral del voltaje del devanado secundario respec¬ 
to al tiempo, es 

1 f kT N N 

K ’rLt V - J, = t V - k <14 ' 20) 

La corriente máxima de colector /c(máx) durante la activación es igual a I' p (pk) es 

^C(máx) = Ip(pk) = ) til (P k ) ¿ (14.21) 

El voltaje máximo del colector, L ei(máx ) en la desactivación, que es igual al voltaje máximo de 
entrada, K z(máx ) más el voltaje máximo L r ( máx) a través del terciario, es 

VQ\(mÁx) ~ ^s(máx) + ^r(máx) — ^s(máx) ^ (14.22) 

Si se iguala la integral, respecto al tiempo, del voltaje de entrada, cuando Q x está activado, al 
voltaje de fijación V n cuando está desactivado, se obtiene 


V s kT = K(1 - k)T 


( 14 . 23 ) 
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que, después de reemplazar V r /V s por N r /N p , resulta en el ciclo de trabajo máximo, /c máx , que es 


k 


máx 


1 

1 + N r /N p 


(14.24) 


Así, k máx depende de la relación de vueltas entre el devanado de reajuste y el primario. El ciclo 
de trabajo k se debe mantener por debajo del ciclo de trabajo máximo k máx para evitar saturar al 
transformador. La corriente magnetizante del transformador se debe restablecer a cero en el fi¬ 
nal de cada ciclo. De no ser así, el transformador puede ir a la saturación, y se puede dañar el dis¬ 
positivo de conmutación. Se agrega al transformador un devanado terciario, como se ve en la 
figura 14.3a, para que la corriente magnetizante pueda regresar a la fuente de alimentación V s , 
cuando el transistor se desactiva. 

El convertidor directo se usa mucho con potencias de salida menores a 200 W, aunque 
puede construirse con facilidad para una potencia de salida mucho mayor. Las limitaciones se 
deben a la incapacidad que tiene el transistor de potencia para manejar los esfuerzos por volta¬ 
je y corriente. La figura 14.5 muestra un convertidor directo bilateral. En el circuito se usan dos 
transistores que se activan y desactivan en forma simultánea. Los diodos se usan para restringir el 
voltaje máximo del colector a V^. Por consiguiente, se pueden usar transistores con especificación 
para bajo voltaje. 


Comparación de convertidores flyback y directo. El convertidor directo, a diferencia del 
flyback , requiere una carga mínima en la salida. En caso contrario se puede producir un voltaje 
excesivo en la salida. Para evitar esta situación se conecta una resistencia grande de carga en forma 


íli 



FIGURA 14.5 

Convertidor bilateral directo. 
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permanente a las terminales de salida. Como el convertidor directo no almacena energía en el 
transformador, se puede hacer menor el tamaño del transformador, para el mismo valor de poten¬ 
cia, que para el flyback. La corriente de salida es razonablemente constante, debido a la acción 
del inductor en la salida y el diodo de corrida libre D 3 . En consecuencia, se puede hacer menor el 
capacitor del filtro de salida, y su especificación de rizo de corriente puede ser mucho menor que 
la necesaria para el flyback. 


Ejemplo 14.2 Determinación de los parámetros de rendimiento de un convertidor directo 

El voltaje de salida promedio (o de cd) del circuito directo de la figura 14.3a es V 0 = 24 V con una carga resis¬ 
tiva R = 0.8 n. Las caídas de voltaje en estado activo de los transistores y los diodos son V, = 1.2 V y V¿ = 0.7 V, 
respectivamente. El ciclo de trabajo es k- 40% y la frecuencia de conmutación es/= 1 kHz. El voltaje de 
suministro de cd es V s = 12 V. La relación de vueltas del transformador es a - N/N p = 0.25. Determinar 
a) la corriente promedio de entrada, / 5 , b) la eficiencia n, c) la corriente promedio I A por el transistor, d) la 
corriente pico I p por el transistor, e) la corriente rms I R por el transistor, f) el voltaje del transistor a circui¬ 
to abierto, V^ g) la inductancia magnetizante del primario, L p , para mantener en 5% el rizo de corriente pico 
a pico, respecto a la corriente de cd de entrada, y h) el inductor de salida para mantener el rizo de co¬ 
rriente pico a pico en el 4% de su valor promedio. No tener en cuenta las pérdidas en el transformador, y el 
contenido de rizo del voltaje de salida es 3%. 

Solución 

a = N/N p = 0.25 e I 0 = VJR = 24/0.8 = 30 A. 

a. La potencia de salida es P 0 - VJ 0 = 24 X 30 = 720 W. El voltaje del secundario es V 2 = V 0 + V d = 
24 + 0.7 = 24.7 V. El voltaje del primario es V x = V s - V t = 12 - 1.2 = 10.8 V. La relación de vueltas 
es a = Vy Vj = 24.7/10.8 = 2.287. La potencia de entrada es P¡ = VJ, = VJcI, + Vj(l r k)l s + V¿ 0 + 
P 0 , de donde 

V d Io + Po _ 0-7 X 30 + 720 _ 

5 V s - V t k - V d (l - k) 12 - 1.2 x 0.4 - 0.7 x 0.6 


b. P¡ = V 5 I 5 = 12 x 66.756 = 801 W. La eficiencia es ti = 720/801 = 89.9%. 

c. I A = kl s = 0.4 X 66.76 = 26.7 A. 

d. M p = 0.05 X I s = 0.05 x 66.76 = 3.353 A. 

e. I R = Vk[I 2 p + + blpl p ] m = VÓ4 x [66.76 2 + 3.35/3 + 3.35 X 66.76] 1/2 = 44.3 A. 

f. Voc = Vs + V2'a = 22.8 V. 

g. M lí = 0.04 X I Q = 0.04 X 30 = 1.2 A y AV 0 = 0.03 X V 0 = 0.03 x 24 = 0.72 V. 

A V 0 k 0.72 X 0.4 

Usando la ecuación (14.18), L\ = ——— =---= 0.24 mH 

/A/ ¿1 1 x 10 3 X 1.2 

h. Usando la ecuación (14.15), A I p = a X A I Ll + (V s - V,)kT/L p% que es 

«: ! ? - < 12 - 12 > * °- 4 -7.28 mH 

p f(AI p - a X A/ u ) 1 X 10 3 X (3.353 - 2.287 X 1.2) 


14.2.4 Convertidor push-pull 

La configuración push-pull o en contrafase se ve en la figura 14.6. Cuando Q\ se activa, aparece 
V s a través de la mitad del primario. Cuando Q 2 se activa, se aplica V s a través de la otra mitad 
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FIGURA 14.6 

Configuración del convertidor push-pull. 


del transformador. El voltaje de un devanado primario pasa desde — V s hasta V s . La corrie ite 
promedio por el transformador debería ser cero, en el caso ideal. El voltaje promedio de salida es 

K = V 2 = ^Vi = aV x = aV s (14.25) 

Iy p 

Los transistores Q x y Q 2 funcionan con un ciclo de trabajo de 50%. El voltaje a circuito abierto 
es V oc = 2 V s , la corriente promedio de un transistor es I A - l/l y la corriente pico en el transistor es 
I p = I 5 . Como el voltaje del transistor con circuito abierto es el doble del voltaje de alimentación, 
esta configuración es adecuada para aplicaciones con bajo voltaje. 

El convertidor push-pull se activa, con frecuencia, con una fuente de corriente constante 
I s , de tal modo que la corriente en el primario es una onda cuadrada que produce un voltaje en 
el secundario. 


Ejemplo 14.3 Determinación de los parámetros de rendimiento de un convertidor push-pull 

El voltaje de salida promedio (o de cd) del circuito en contrafase de la figura 14.6 es V 0 = 24 V con una car¬ 
ga resistiva R = 0.8 Í2. Las caídas de voltaje en estado activo de los transistores y los diodos son V t = 1.2 V y 
V d = 0.7 V, respectivamente. La relación de vueltas del transformador es a = N/N p = 0.25. Determinar a) la 
corriente promedio de entrada, I s , b) la eficiencia r\, c) la corriente promedio I A por el transistor, d) la co¬ 
rriente pico I p por el transistor, e) la corriente rms I R por el transistor y f) el voltaje del transistor a circuito 
abierto, V oc . No tener en cuenta las pérdidas en el transformador, y el rizo de corriente de la carga y de la 
fuente de alimentación es despreciable. Suponer que el ciclo de trabajo es k- 0.5. 

Solución 

a = N s /N p = 0.25 e I 0 = V/R = 24/0.8 = 30 A. 

a. La potencia de salida es P 0 = VJ 0 = 24 x 30 = 720 W. El voltaje del secundario es V 2 = V a + V d = 
24 + 0.7 = 24.7 V. El voltaje del primario es V' 1 = V/a = 24.7/0.25 = 98.8 V. El voltaje de entrada es 
V s = V x + V t = 98.8 + 1.2 = 100, y la potencia de entrada es 


P t = V S I S = 1.2/^ + 1 . 27,4 + Vdh + Pe 
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Sustituyendo I A = I s /2 se obtiene 


7,(100 - 1.2) = 0.7 X 30 + 720 



b. Pi = V S I S = 100 X 7.5 = 750 W. La eficiencia es ti = 720/750 = 96.0%. 

c. I A = 1/2 = 7.5/2 = 3.75 A. 

d. 7 p = 7, = 7.5 A. 

e. //? = Vkl p = VÜ3 X 7.5 = 5.30 A, para ciclo de trabajo 50%. 

f. V oc = 2V S = 2 X 100 = 200 V. 


14.2.5 Convertidor en medio puente 

La figura 14.7a muestra la configuración básica de un convertidor en medio puente. Se puede 
considerar que este convertidor es dos convertidores directos “espalda con espalda” que se ali¬ 
mentan con el mismo voltaje de entrada, y que cada uno entrega potencia a la carga en cada medio 
ciclo alterno. Los capacitores C x y C 2 se colocan en paralelo con las terminales de entrada, de tal 
modo que el voltaje a través del devanado primario siempre es la mitad del voltaje de entrada, VJ2. 


Hay cuatro modos de operación: 1) el modo 1, cuando se activa el interruptor Q x y se de¬ 
sactiva el interruptor Q 2 ; 2) el modo 2, cuando Q x y Q 2 están desactivados, 3) el modo 3, cuando 
el interruptor Q x está desactivado y el interruptor Q 2 está activado, y 4) el modo 4, cuando Q x y 
Q 2 están desactivados de nuevo. Los interruptores Q x y Q 2 se activan y desactivan para producir 
una ca de onda cuadrada en el lado primario del transformador. Esta onda cuadrada se reduce o 
se aumenta mediante el transformador de aislamiento, y a continuación se rectifica con los diodos 
D x y D 2 . El voltaje rectificado se filtra después para producir el voltaje de salida V Q . La figura 14.7b 
muestra las formas de onda en estado permanente para el modo continuo de operación. 

Modo 1 . Durante este modo, Q x está activado y Q 2 está desactivado. D x conduce y D 2 está 
polarizado en sentido inverso. El voltaje V p del primario es VJ2. La corriente en el primario, i p , 
comienza a acumularse y almacena energía en el devanado primario. Esta energía se transfiere 
en sentido directo al secundario, pasa por el filtro L X C y a la carga R L , a través del diodo rectifi¬ 
cador D x . 

El voltaje a través del devanado secundario es 



(14.26) 


El voltaje a través del inductor de salida es, entonces. 



(14.27) 


La corriente en el inductor aumenta en forma lineal, a la tasa de 


diLi _ v l\ _ 1 í Nsi 


dt L x _ TVp 



V 0 
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FIGURA 14.7 

Convertidor en medio puente. 
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de donde la corriente pico lL\{pk) P or e l inductor, al final de este modo, cuando t = kT\ 
lu(pk) = 4i(0) + T~ 


N p \ 2 1 


kT 


(14.28) 


Modo 2. Este modo es válido para kT<t< 772. Durante este modo Q x y Q 2 están desac¬ 
tivados, y D x y D 2 son forzados a conducir la corriente magnetizante que se produjo durante el 
modo 1. Si se redefine el origen del tiempo en el principio de este modo, la tasa de caída de i LX es 


di 


L\ 


dt 


Vo 

L\ 


para O < t < (0.5 — k)T 


(14.29) 


que da / L1 (0) = i L1 [t = (0.5 - k)T\ = I Ll(pk) - V o (0.5 - k)T/L x . 

Modos 3 y 4. Durante el modo 3, Q 2 está activado y Q x está desactivado, D x está polariza¬ 
do en sentido inverso y D 2 conduce. El voltaje V p del primario es ahora ~V S I2. El circuito opera 
en la misma manera que en el modo 1, seguido por el modo 4, que es similar al modo 2. 

Se puede determinar el voltaje de salida V 0 con la integral del voltaje del inductor, v LX , res¬ 
pecto al tiempo durante el periodo de conmutación T. Esto es, 


V 0 = 2 X 2 


kT T h+kT 

/&:(»->* / - 


V n dt 


de donde V Q es 


La potencia de salida, P Q , es 


N sl 

V o = ~Vsk 

Jy p 


(14.30) 


Po = V 0 Il = t\P¡ = V 


VA 


s 1 p( prom)^ 


de donde 


* p(prom) 


2 Po 
r\V s k 


(14.31) 


donde /p( prom ) es la corriente promedio en el primario. Suponiendo que la corriente de la carga 
en el secundario que se refleja al lado primario es mucho mayor que la corriente magnetizante, 
las corrientes máximas de colector para Q x y Q 2 son 


I C{ máx) ^p(prom) 


2 P n 


s k máx 

Los voltajes máximos de colector para Q x y Q 2 durante la desactivación son 


C(máx) 


= v 


í(máx) 


(14.32) 


(14.33) 


El ciclo de trabajo máximo k nunca puede ser mayor que 50%. El convertidor en medio 
puente se usa mucho en aplicaciones con potencias intermedias. Debido a su propiedad de 
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balanceo de núcleo, el convertidor en medio puente es la elección predominante para potencias 
de salida de 200 a 400 W. 

Comparación de convertidor directo y en medio puente. En un convertidor en medio puen¬ 
te, el esfuerzo dieléctrico que se aplica a los transistores de potencia sólo está sujeto al voltaje de 
entrada, y sólo es la mitad que el de un convertidor directo. Así, la potencia de salida de un medio 
puente es el doble que la de un convertidor directo para los mismos dispositivos semiconductores 
y mismo núcleo magnético. Ya que el de medio puente es más complejo, se considera que los con¬ 
vertidores flyback o directo son mejor elección y más económicos para aplicaciones con menos de 
200 W. Arriba de 400 W, las corrientes en primario y en interruptores de medio puente se vuelven 
muy altas. En consecuencia, se vuelve inadecuado para aplicaciones con potencias altas. 

Nota: El emisor de Qi no está a nivel de tierra, sino a un nivel de ca alta. Así, el circuito ac¬ 
tivador de la compuerta debe aislarse de tierra a través de transformadores u otros dispositivos 
de acoplamiento. 


14.2.6 Convertidor en puente completo 

La figura 14.8a muestra la configuración básica de un convertidor en puente completo, con cuatro 
interruptores de potencia [4]. Hay cuatro modos de operación: 1) el modo 1, cuando los interrup¬ 
tores Q x y Q 4 están cerrados y 02 Y Qi están abiertos; 2) el modo 2, cuando todos los interruptores 
están desactivados; 3) el modo 3, cuando los interruptores Q x y Q 4 están desactivados mientras que 
Qi y Q 3 están activados, y 4) el modo 4, cuando todos los interruptores están desactivados. Los in¬ 
terruptores se activan y desactivan para producir una ca de onda cuadrada en el lado primario del 
transformador. El voltaje de salida se eleva (o se reduce), se rectifica y después se filtra para produ¬ 
cir un voltaje de salida de cd. Se usa el capacitor Q para balancear las integrales de volt-segundos 
durante los dos medios ciclos, y evitar que el transformador sea llevado a la saturación. La figura 
14.8b muestra las formas de onda en estado permanente, para el modo continuo de operación. 

Modo 1. Durante este modo Q¡ y Q 4 están activados. El voltaje a través del devanado se¬ 
cundario es 



El voltaje a través del inductor de salida L x es, entonces, 



La corriente i L \ del inductor aumenta en forma lineal, con la tasa 

dí L \ V]A 1 

dt L\ Li 


N s 

— V — V 
N n s 


(14.34) 


(14.35) 


(14.36) 


de donde la corriente pico del inductor, lL\(pk) a l final de este modo, cuando t = kT, es 


^Ll(pk) - -^Ll(O) + . 

Ll 


N s 

—v - V 
N s 0 

iy p 


kT 


(14.37) 


Modo 2. Este modo es válido para kT<t ^ 772. Durante él, todos los dispositivos interrup¬ 
tores están abiertos, mientras que D\ y D 2 son forzados a conducir la corriente magnetizante al 
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FIGURA 14.8 

Convertidor en puente completo. 
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paraO < t < (0.5 - k)T 


(14.38) 


final del modo 1. Si se redefine el origen del tiempo en el principio de este modo, la tasa de caída 
de I LX es 

d¿Ll = _Vo 
dt L x 

de donde / L 1 (0) = i L1 [t = (0.5 - k)T\ = I LX(pk) - V 0 (0.5 - k)T/L x . 

Modos 3 y 4. Durante el modo 3, Q 2 y Q 3 están activados mientras que Q x y Q 4 están 
desactivados. D x tiene polarización inversa y D 2 conduce. El voltaje V p a través del primario es V s . 
El circuito opera en la misma forma que en el modo 1, y sigue el modo 4, que es similar al modo 2. 

Se puede determinar el voltaje de salida V 0 a partir de la integral del voltaje en el inductor, 
v LX , respecto al tiempo durante el periodo de conmutación T. Esto es. 


kT 


T h+kT 


Vo = 2 X Y f{l^ V *- V °) dt+ j ~ V ° dt 

0 P T Í 


de donde V„ es 


N. 

y o = Y 2v * k 

iy P 


(14.39) 


La potencia de salida P Q es 


de donde 


Po — ~ Ky^p(prom)^ 


1 p(prom) 


vVsk 


(14.40) 


donde / p ( P rom) es I a corriente promedio en el primario. Si se desprecia la corriente magnetizante, 
las corrientes máximas de colector para Q x , Q 2 , Q 3 y Q 4 son 

P o 

^C(máx) = ^p(prom) = (14.41) 

M y í^máx 

El voltaje máximo de colector para Q h Q 2 , Q 3 y Q 4 durante la desactivación es 

^C(máx) — ^s(máx) (14.42) 

El regulador en puente completo se usa en aplicaciones con grandes potencias, desde varios 
cientos hasta miles de kilowatts. Usa el núcleo magnético y los interruptores de semiconductor 
en la forma más eficiente. El puente completo es complicado, y por consiguiente su construcción 
es costosa, y sólo se justifica en aplicaciones con altas potencias, normalmente mayores de 500 W. 

Comparación entre convertidores en medio puente y en puente completo. El puente 
completo usa cuatro interruptores de potencia, en lugar de los dos que usa el medio puente. Por 
consiguiente, requiere dos activadores más de compuerta y devanados secundarios en el trans¬ 
formador de pulsos para el circuito de control de compuerta. Si.se compara la ecuación (14.41) 
con la (14.31), para la misma potencia de salida, la corriente máxima de colector de un puente 
completo sólo es la mitad que la del medio puente. Así, la potencia de salida de un puente com¬ 
pleto es el doble que la de un medio puente, con el mismo voltaje y corriente en la entrada. 
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Nota: Las terminales de emisor de Q x y <2 3 no están a nivel de tierra, sino a altos niveles de 
ca. Por consiguiente, se debe aislar el circuito de activación de compuerta de la tierra, mediante 
transformadores u otros dispositivos de acoplamiento. 

14.2.7 Fuentes de alimentación de cd resonantes 

Si no es grande la variación del voltaje de salida de cd, se pueden usar inversores de pulso reso¬ 
nante. La frecuencia del inversor, que podría ser la misma que la frecuencia de resonancia, es 
muy alta, y el voltaje de salida del inversor es casi sinusoidal [12]. Debido a la oscilación resonan¬ 
te, siempre está restablecido el núcleo del transformador y no hay problemas de saturación por 
cd. Las configuraciones de inversores resonantes en medio puente y en puente completo se ven 
en la figura 14.9. Los tamaños del transformador y del filtro de salida se reducen, debido a la al¬ 
ta frecuencia del inversor. 


Ejemplo 14.4 Determinación de los parámetros de rendimiento de un inversor resonante 
en medio puente 

El voltaje promedio de salida del circuito resonante en medio puente de la figura 14.9a es V 0 = 24 V con una 
carga resistiva R L = 0.8 ÍL El inversor opera a la frecuencia de resonancia. Los parámetros del circuito son 
C x = C 2 = C = 1 |xF, L = 20 jjlH y R = 0. El voltaje de cd de entrada es V s = 100 V. Las caídas de voltaje en los 
transistores y diodos en estado activo son despreciables. La relación de vueltas del transformador es a - 
N s /N p = 0.25. Determinar a) la corriente promedio de entrada, / 5 , b) la corriente promedio en transistor, I A , 
c) la corriente pico en transistores, 7 p , d) la corriente rms por los transistores, I s y e) el voltaje de transistor 
en circuito abierto, V^. No tener en cuenta las pérdidas en el transformador, y el efecto de la carga sobre la 
frecuencia de resonancia es despreciable. 

Solución 

C e = C\ + Oí = 2 C. La frecuencia de resonancia es co r = 10 6 /V2 x 20 = 158,113.8 rad/s, es decir, f r = 
25,164.6 Hz; a = N s /N p = 0.25 e I Q = V 0 /R = 24/0.8 = 30 A. 

a. La potencia de salida es P a = V 0 I 0 = 24 x 30 = 720 W. De acuerdo con la ecuación (3.21), el volta¬ 
je rms en el secundario es V 2 = ttV 0 /(2 V2) = 1.1107L,, = 26.66 V. La corriente promedio de 
entrada es I s = 720/100 = 7.2 A. 

b. La corriente promedio en transistores es I A = I s 7.2 A. 

c. Para un pulso sinusoidal de corriente a través del transistor, l A = / p /tt, y la corriente pico por tran¬ 
sistores I p 12 = 22.62 A. 

d. Con un pulso sinusoidal de corriente, con 180° de conducción, la corriente rms en el transistor es 
I R = lp/1 - 11.31 A. 

e. V oc = Vs = 100 V. 


14.2.8 Fuentes de alimentación bidireccionales 

En algunas aplicaciones, como por ejemplo para cargar y descargar baterías, es preferible tener 
posibilidad de flujo bidireccional de potencia. En la figura 14.10 se ve una fuente de alimentación 
bidireccional. La dirección del flujo de la potencia depende de los valores de V„ V s y la relación de 
vueltas (i a = N/N p ). Cuando la potencia va de la fuente a la carga, el inversor funciona en modo 
de inversión si 


Va < aV 5 


( 14 . 43 ) 
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(a) En medio puente 



FIGURA 14.9 

Configuraciones de fuentes de alimentación de cd resonantes. 
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Etapa Etapa 

ca-cd ca-cd 



FIGURA 14.10 

Fuente de alimentación de cd bidireccional. 


Para el flujo de potencia de la salida hacia la entrada, el inversor opera como rectificador si 

K > aV s (14.44) 

Los convertidores bidireccionales permiten el paso de corriente inductiva en las dos direcciones, 
y el flujo de corriente se vuelve continuo. 

Puntos clave de la sección 14.2 

• Aunque la mayor parte de los convertidores se pueden usar para llenar los requisitos de cd 
de salida, las especificaciones del dispositivo de conmutación, y las especificaciones y ta¬ 
maños del transformador limitan sus aplicaciones a una potencia específica de salida. La 
elección del convertidor depende de la potencia de salida que se requiera. 

• Con frecuencia, el convertidor push-pull se activa con una fuente de corriente constante, 
de tal manera que la corriente en el primario es una onda cuadrada que produce un volta¬ 
je en el secundario. En las fuentes de alimentación resonantes se reducen los tamaños del 
transformador y del inductor de salida. 


14.3 FUENTES DE ALIMENTACIÓN DE CA 

Las fuentes de alimentación de ca son de uso común como fuentes para cargas críticas, y en apli¬ 
caciones donde no está disponible el suministro normal de ca. Las fuentes de alimentación de 
respaldo también se llaman sistemas de fuentes ininterrumpibles de alimentación (UPS, de unin- 
terruptible power supply). Las dos configuraciones de UPS de uso común se ven en la figura 
14.11. La carga en la configuración de la figura 14.11a la suministra, en el caso normal, la fuente 
principal y el rectificador mantiene la carga completa de la batería. Si falla la alimentación, la 
carga se conecta con la salida del inversor, que pasa a ser la fuente principal. Esta configuración 
requiere interrumpir el circuito en forma momentánea y la transferencia, mediante un interruptor 
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(a) Carga conectada normalmente a la fuente de alimentación de ca 



(b) Carga conectada normalmente al inversor 


FIGURA 14.11 

Configuraciones de UPS. 


de estado sólido, suele tardar de 4 a 5 ms. El cambio con un contactor mecánico puede tardar de 
30 a 50 ms. El inversor sólo funciona durante el tiempo que ocurre la falla de suministro. 

El inversor cuya configuración se ve en la figura 14.11b funciona en forma continua, y su 
salida está conectada a la carga. No hay necesidad de interrumpir el suministro en el caso de falla 
de suministro. El rectificador alimenta al inversor y mantiene la carga en la batería de reserva. Se 
puede usar el inversor para acondicionar la fuente a la carga, para proteger la carga contra los 
estados transitorios en la alimentación principal, y para mantener la frecuencia en un valor de¬ 
seado en la carga. En caso de falla del inversor, la carga se transfiere a la alimentación principal. 

La batería de reserva es, en el caso normal, del tipo níquel-cadmio o plomo-ácido. Es prefe¬ 
rible una batería de níquel-cadmio a una de plomo, porque el electrolito de la de níquel-cadmio 
no es corrosivo y no emite gas explosivo. Tiene mayor duración, por su capacidad de resistir el 
sobrecalentamiento o la descarga. Sin embargo, su costo es tres veces mayor, cuando menos, que 
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Etapa 



FIGURA 14.12 

Arreglo de sistemas UPS. 


el del acumulador de plomo-ácido. En la figura 14.12 se ve un arreglo alternativo de un sistema 
UPS, que consiste en una batería, un inversor y un interruptor estático. En caso de falla eléctrica, 
la batería alimenta al inversor. Cuando la fuente principal está activa, el inversor opera como 
rectificador y carga la batería. En este arreglo, el inversor debe operar a la frecuencia fundamental 
de salida. En consecuencia no se utiliza la posibilidad de alta frecuencia del inversor, para redu¬ 
cir el tamaño del transformador. Igual que las fuentes de alimentación de cd, las de ca se pueden 
clasificar en tres tipos: 

1. Fuentes de alimentación de ca en modo conmutado 

2. Fuentes de alimentación de ca resonantes 

3. Fuentes de alimentación de ca bidireccionales 

14.3.1 Fuentes de alimentación de ca en modo conmutado 

El tamaño del transformador de la figura 14.12 se puede reducir agregando un enlace de cd de 
alta frecuencia, como se ve en la figura 14.13. En ella hay dos inversores. El inversor del lado 
de la entrada opera con un control PWM a una frecuencia muy alta, para reducir el tamaño del 
transformador y del filtro de cd en la entrada del inversor del lado de la salida. Este inversor 
opera a la frecuencia de salida. 

14.3.2 Fuentes de alimentación de ca resonantes 

El inversor de la etapa de entrada, en la figura 14.13, se puede reemplazar por un inversor reso¬ 
nante, como se ve en la figura 14.14. El inversor del lado de salida opera con un control PWM a 
la frecuencia de salida. 
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cd-cd 



FIGURA 14.13 

Fuentes de alimentación de ca en modo conmutado. 


cd-cd 



FIGURA 14.14 

Fuente de alimentación de ca resonante. 


14.3.3 Fuentes de alimentación de ca bidireccionales 

El diodo rectificador y el inversor de salida se pueden combinar mediante un cicloconvertidor 
con interruptores bidireccionales, como se ve en la figura 14.15. El cicloconvertidor convierte la 
ca de alta frecuencia en ca de baja frecuencia. El flujo de potencia se puede controlar en cual¬ 
quier dirección. 


Ejemplo 14.5 Determinación de los parámetros de rendimiento de una fuente de alimentación 
de ca con un control PWM 

La resistencia de carga de la fuente de alimentación de ca en la figura 14.13 es R = 2.5 íl. El voltaje cd de en¬ 
trada es V s = 100 V. El inversor de entrada opera a una frecuencia de 20 kHz con un pulso por cada medio 
ciclo. Las caídas de voltaje en estado activo de los diodos y transistores interruptores son despreciables. La 
relación de vueltas del transformador es a = N/N p = 0.5. El inversor de salida opera con PWM uniforme de 
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Etapa de 



FIGURA 14.15 

Fuentes de poder de ca bidireccionales. 


cuatro pulsos por medio ciclo. El ancho de cada pulso es 8 = 18°. Determinar la corriente rms en la carga. El 
rizo de voltaje a la salida del rectificador es despreciable. No tener en cuenta las pérdidas en el transforma¬ 
dor, y el efecto de la carga sobre la frecuencia de resonancia es despreciable. 

Solución 

El voltaje rms de salida del inversor de entrada es V x = V 5 = 100 V. El voltaje rms del secundario del trans¬ 
formador es V 2 = áV i = 0.5 X 100 = 50 V. El voltaje de cd del rectificador es V 0 = V 2 = 50 V. Con el ancho de 
pulso 8 = 18°, la ecuación (6.31) da el voltaje rms de carga, V L = V 0 V(p8/'ir) =50V4 X 18/180 = 31.6 V. 
La corriente rms en la carga es I L = VJR = 31.6/2.5 = 12.64 A. 


Puntos clave de la sección 14.3 

• Las fuentes de alimentación de ca se usan en forma común como fuentes de respaldo para 
cargas críticas, y en aplicaciones donde no se dispone de las fuentes normales de ca. 

• Usan los tipos de conversión de modo conmutado, resonante o bidireccional. 


14.4 CONVERSIONES MULTIETAPA 

Si la entrada es una fuente de ca, se requiere un rectificador de etapa de entrada, como se ve en 
la figura 14.16, y hay cuatro conversiones: ca-cd-ca-cd-ca. El par de rectificador e inversor se 
puede sustituir con un convertidor con interruptores bidireccionales de ca, como se ve en la figura 
14.17. Se pueden sintetizar las funciones de conmutación de este convertidor, para combinar las 
del rectificador y las del inversor. Este convertidor, que convierte ca-ca en forma directa, se llama 
cicloconvertidor de conmutación forzada. Las conversiones ca-cd-ca-cd-ca de la figura 14.16 las 
pueden hacer dos cicloconvertidores de conmutación forzada, como se ve en la figura 14.17. 
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FIGURA 14.16 

Conversiones multietapa. 


Etapa Etapa 



FIGURA 14.17 

Cicloconvertidores con interruptores bilaterales. 


14.5 CIRCUITOS DE CONTROL 

El voltaje de salida de un convertidor se puede controlar haciendo variar el ciclo de trabajo k. 
Hay controladores de circuito PWM integrado disponibles en el comercio, que tienen todas las 
funciones para formar una fuente de alimentación PWM de conmutación, con una cantidad míni¬ 
ma de componentes. Un controlador PWM consiste en cuatro componentes funcionales princi¬ 
pales: un reloj ajustable, para establecer la frecuencia de conmutación, un amplificador de error 
de voltaje de salida, un generador de diente de sierra para producir una señal en diente de sierra 
que se sincroniza con el reloj y un comparador que compara la señal de error de salida con la 
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señal de diente de sierra. La salida del comparador es la señal que activa al interruptor de potencia. 
Se aplica control tanto en modo de voltaje como en modo de corriente. 


Control por modo de voltaje. La figura 14.18a muestra un convertidor directo sencillo, 
controlado por PWM, que funciona a una frecuencia fija [1]. La duración del tiempo activo se 
determina con el tiempo entre el restablecimiento del generador de diente de sierra y la inter¬ 
sección del voltaje de error con la señal de rampa hacia el lado positivo. 

El voltaje de error v E es 


v e = 



(14.45) 


que se puede separar en dos partes: v E -V E -V Av e , debido al voltaje de retroalimentación y v A = 
V A + Av a . El punto de operación en cd es 


v E = 



(14.46) 


el término que representa a la pequeña señal se puede separar del punto de operación en cd como 
sigue: 


Av e = 



(14.47) 


El ciclo de trabajo k, como se ve en la figura 14.18b, se relaciona con el error de voltaje con 


k ~ T7~ (14-48) 

* cr 

donde V cr es el voltaje pico de la señal portadora en diente de sierra. Por consiguiente, el ciclo de 
trabajo con pequeña señal se relaciona con el voltaje de error con pequeña señal mediante 

Ak = (14.49) 

Per 

Cuando la salida está más baja que el valor nominal de salida de cd, se produce un error grande 
de voltaje. Eso quiere decir que Av e es positivo. Por consiguiente, Ak es positivo. El ciclo de traba¬ 
jo aumenta, para producir un aumento posterior en el voltaje de salida, en el control por modo 
de voltaje. La dinámica de la retroalimentación se determina por el circuito amplificador de 
error, formado por Z x y Z 2 . 


Control por modo de comente. En el control por modo de corriente se usa la corriente co¬ 
mo señal de retroalimentación para lograr el control del voltaje de salida [5]. Consiste en un lazo 
interno que muestrea el valor de la corriente en el primario y abre los interruptores tan pronto co¬ 
mo la corriente llega a cierto valor, establecido por el lazo externo de voltaje. De esta forma el con¬ 
trol de corriente logra una respuesta más rápida que el modo de voltaje. La forma de onda de 
corriente en el primario actúa como la onda en diente de sierra. El análogo de voltaje para la co¬ 
rriente puede proporcionarlo una resistencia pequeña o un transformador de corriente. La figura 
14.19a muestra un convertidor flyback controlado en modo de corriente, donde la corriente en el 
interruptor se usa como señal portadora. La activación se sincroniza con el pulso del reloj, y la de¬ 
sactivación se determina por el instante en la que la corriente de entrada es igual al voltaje de error. 

Debido a su posibilidad inherente de limitar la corriente pico, el control por modo puede 
aumentar la fiabilidad de los interruptores de potencia. Mejora el rendimiento porque se usa la 
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(a) Convertidor directo 



FIGURA 14.18 

Control de convertidor directo en modo de voltaje. 
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(a) Convertidor flyback 
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(b) Formas de onda 
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FIGURA 14.19 

Un regulador flyback controlado en modo de corriente. 
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información adicional de la corriente. El control por modo de corriente reduce en forma eficaz 
el sistema al primer orden, forzando a la corriente en el inductor a relacionarse con el voltaje de 
salida, logrando así una respuesta más rápida. La figura 14.18b muestra las formas de onda. 

Puntos clave de la sección 14.5 

• Los convertidores se operan con un lazo de retroalimentación en control por modo de vol¬ 
taje o por modo de corriente. 

• Se usa la técnica PWM para variar el ciclo de trabajo y mantener el voltaje de salida en un 
valor deseado. 


14.6 CONSIDERACIONES DE DISEÑO MAGNÉTICO 

Se suelen usar transformadores para elevar o reducir los voltajes, y se usan inductores como 
“almacén” durante la transferencia de energía. Con frecuencia, un inductor conduce una corriente 
de cd mientras trata de alimentar una corriente constante. Una alta corriente cd puede saturar al 
núcleo magnético haciendo ineficaz al inductor. El flujo magnético es el elemento clave de la 
transformación de voltaje y el desarrollo de la inductancia. Para un voltaje sinusoidal e = E m sen 
(caí) = V2 E sen (coi), el flujo varía también en forma sinusoidal, (|> = sen (caí). El voltaje ins¬ 
tantáneo en el primario, de acuerdo con la ley de Faraday, es 

d(j> 

e = A — = — N<\> m u cos(íoí) = 7V(j> w (o sen (coi — 90°) 
de donde E m - 7V(|> m (o, y su valor rms es (véase el apéndice B: circuitos magnéticos) 


Em _ 2TtfN<h, 
V2 V2 


4.44/ N <J> m 


(14.50) 


14.6.1 Diseño del transformador 

La potencia aparente del transformador P t , que es la suma de la potencia de entrada P¡ y la po¬ 
tencia de sálida P 0 , depende del circuito del convertidor [6], como se ve en la figura 14.20. Si la 
eficiencia del transformador es t), P t se relaciona con P 0 como sigue: 

P, = P t + P Q = ^ + P 0 = (l + i) Po (14.51) 

Aplicando la ecuación (14.50), el voltaje en el primario V x es 

Vi = K.fN^m (14.52) 

siendo K t una constante, 4.44 para sinusoides y 4 para onda rectangular. La potencia aparente 
manejada por el transformador es igual a la suma de los volt-amperes primarios y los volt-amperes 
secundarios 


P t = Vi i x + y 2 i 2 
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P t = 2P¡ (ideal) 
p t = P o + !) (práctica) 
R 


(a) Medio puente con puente rectificador 



► *0 

’ o 

V 

1 

^- w — 

p. = ( 
p. = f 


(b) Medio puente con rectificador de salida central 




P t = 2P¡ (ideal) 

p t = 2P o(^ + 1)V2 (práctica) 


(c) Piish-pull 


FIGURA 14.20 

Potencia aparente de transformador 
para varios circuitos de convertidor. 


Así, si Ni = N 2 = N, e l x = / 2 = /, los volt-amperes en el primario o el secundario son 

p, = VI = K,f N <t> m / 

= K,fB m A c NI (14.53) 


donde A c es el área transversal de la trayectoria de flujo y B m es la densidad de flujo pico. 

La cantidad de amperes-vuelta (NI) se relaciona con la densidad de corriente J como 

sigue: 

NI = K u W a J (14.54) 


donde W a es la abertura del núcleo y K u es el factor de ventana entre 0.4 y 0.6. 

Sustituyendo NI de la ecuación (14.54) en la ecuación (14.53), el producto de área es 


A p = W a A c 


K,fB c K u J 


(14.55) 


La densidad de corriente J se relaciona con A p mediante [1] 


J = K¡A x p 


( 14 . 56 ) 
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TABLA 14.1 Constantes de configuración de núcleo 


Tipo de núcleo 

Kj @ 25° C 

K¡ @ 50° C 

jc, exponente 

Pérdidas en núcleo 

Núcleo de cuba 

433 

632 

-0.17 

Pcu “ Pfe 

Núcleo de polvo 

403 

590 

-0.12 

Pcu » Pfe 

Núcleo laminado 

366 

534 

-0.12 

Pcu — Pfe 

Núcleo C 

323 

468 

-0.14 

Pcu = Pfe 

Núcleo sencillo 

395 

569 

-0.14 

Pcu ^ Pfe 

Núcleo de cinta 

250 

365 

-0.13 

Pcu ~ Pfe 


devanada 


donde K¡ y x son constantes que dependen del núcleo magnético, como se ve en la tabla 14.1. P cu 
es la pérdida en cobre y Pf e es la pérdida en el núcleo. 

Sustituyendo a / de la ecuación (14.56) en la ecuación (14.55), se puede determinar a A p 
como sigue: 


Ap 


P t x 10' 
K t fB m K u K¡ 


|4 


(cm 4 ) 


(14.57) 


donde B m es la densidad de flujo por centímetro cuadrado. La ecuación (14.57) relaciona el área 
del núcleo con los requisitos de potencia del transformador. Esto es, la cantidad de alambre de 
cobre y la cantidad de ferrita u otro material de núcleo determinan la capacidad de potencia, P f . 
Se puede seleccionar el tipo de núcleo a partir del valor calculado de A p , y se pueden determinar 
las características y dimensiones del núcleo con los datos del fabricante. La figura 14.21 muestra 
el área A c del núcleo para diversos tipos de núcleo. 



FIGURA 14.21 

Área de núcleo, para diversos tipos de núcleo. 
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Ejemplo 14.6 Diseño de un transformador 

Un convertidor ca-cd reduce el voltaje con un transformador y alimenta a la carga con un puente rectifi¬ 
cador, como se ve en la figura 14.20a. Diseñar un transformador de potencia para 60 Hz, con las siguientes 
especificaciones: voltaje del primario V x = 120 V, 60 Hz (onda cuadrada), salida de voltaje del secundario 
V Q = 40 V, y corriente de salida del secundario I 0 = 6.5 A. Suponer que la eficiencia del transformador es 
= 95%, y que el factor de ventana es K u = 0.4. Usar núcleo en E. 

Solución 

Para onda cuadrada, K, = 4.44, y P 0 = 40 X 6.5 = 260 W. Se aplica la ecuación (14.51): 

p, = ( x + oÍs ) 260 = 533 - 7W - 

Según la tabla 14.1, para núcleo en E, = 366 y x = -0.14. Se usará B m = 1.4. De acuerdo con la ecuación 
(14.57), 


A p 


533.7 X 10 4 

0.4 x 60 X 1.4 X 0.4 X 366 


206.1 cm 4 


Para el tipo de núcleo E, se escoge núcleo 2-138EI, con A p = 223.39 cm 4 , peso del núcleo W, = 3.901, área del 
núcleo A c = 24.4 cm 2 y longitud promedio de una vuelta I m , = 21.1 cm. 


V, X 10 4 

Usando la ecuación (14.51), la cantidad de vueltas del primario es N p = —— = 132. 

l^tí B m A c 

Usando la ecuación (14.52), para comparar, la cantidad de vueltas del primario es 


Vi x 10 4 
P K,fB„,A c 


120 X 10 4 


4.44 X 60 X 1.4 X 24.4 
La cantidad de vueltas del secundario es 


= 132 


N s = -j-V 0 

M 


132 x 4 0 
120 


= 44 


(14.58) 


(14.59) 


De acuerdo con la ecuación (14.56),/ = K¡A p x = 366 x 206.7 014 = 173.6 A/cm 2 . La corriente en el primario 
es I x = ( P t - P 0 )/V\ = (533.7 - 260)/120 = 2.28 A. El área transversal del conductor desnudo en el primario es 
A uip = I X IJ = 0.28 A/173.6 = 0.013 cm 2 

De acuerdo con la tabla B.2, de tamaños de alambre (apéndice B), se ve que para el primario se usa 
el AWG #16, con = 131.8 píl/cm. La resistencia del devanado primario es R p = ImtHpVpX 10" 6 = 27.7X 
132 X 131.8 = 0.48 O. La pérdida en cobre del primario es P p = l p R p = 2.28 2 X 0.48 = 2.5 W. El área trans¬ 
versal del alambre desnudo del secundario es A^ = IJJ - 6.5/173.6 = 0.037 cm 2 . 
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En la tabla de tamaños de alambre B.l (apéndice B) se ve que en el secundario se puede poner el 
alambre AWG #16, con a 5 = 41.37 pXl/cm. La resistencia del devanado secundario es R s = I m ,N s cr s X 10 6 = 
27.7 x 44 x 41.37 = 0.05 íl. La pérdida en el cobre del secundario es P s = 1„R S = 6.5 2 x 0.05 = 2.1 W. 

Se usa la figura B.l (apéndice B) para determinar la pérdida en el núcleo del transformador: P¡ e = 
0.557 X 10 -3 X /•<* X B m hS6 = 0.557 X 10 -3 X 60 168 X 1.4 1 - 86 = 3.95 W. La eficiencia del transformador es T| 
= PAPo +P p + P s + Pfe) = 260/(260 + 2.5 + 2.1 + 3.9) = 96%. 


14.6.2 Inductor de cd 


El inductor de cd es el componente más esencial de un convertidor de potencia, y se usa en to¬ 
dos ellos, en los filtros de entrada y también en los filtros de salida. Usando la ecuación (B.ll) 
del apéndice B, la relación entre la inductancia L y la cantidad de vueltas es 


L 


Ni 

9f 


4 


X N 2 


(14.60) 


que es una relación entre la inductancia L y el cuadrado de la cantidad de vueltas para núcleos 
de entrehierro distribuido. Con frecuencia, el fabricante del inductor cita el valor de la inductan¬ 
cia para determinada cantidad de vueltas [7]. Con una longitud finita de entrehierro, I g , la ecua¬ 
ción (14.60) se transforma en 


L - 


N 2 


M -oA-c 


*c + % . , A 

8 Mr 


X N 2 


(14.61) 


Usando la ecuación (B.10) del apéndice B, se obtiene 


n = — = Jd— 

<t> b c a c 

que, después de multiplicar ambos lados por I da como resultado 

TI 2 

NI = —— X 10 4 (14.62) 


Sustituyendo NI de la ecuación (14.53) en la ecuación (14.62) se obtiene el producto de área 


A p = W a A c 


L/ 2 X 10 4 
B C K U J 


(14.63) 


Se sustituye J de la ecuación (14.56) en la ecuación (14.63) para determinar A p como sigue: 


Ap 


L/ 2 x 10 
. B c K u Kj 



(cm 4 ) 


(14.64) 


donde B c es la densidad de flujo por cm 2 . La ecuación (14.64) se relaciona en forma directa con 
la capacidad de almacenamiento de energía del inductor ( W L = 1/2 LI 2 ). Esto es, la cantidad de 
alambre de cobre y la cantidad de ferrita (u otro material del núcleo) determinan la capacidad 
de almacenamiento de energía W L en el inductor. Para el valor calculado de A p , se puede se¬ 
leccionar el tipo de núcleo y encontrar sus características y dimensiones en los datos del fabri¬ 
cante. 
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Ejemplo 14.7 Diseño de un inductor de cd 

Diseñar un inductor de cd con L = 450 |xH. La corriente cd es I L = 7.2 A, con un rizo A/ = 1 A. Suponer que 
el factor de ventana es K u = 0.4. Usar núcleo de potencia con un entrehierro graduado. 

Solución 

La corriente pico en el inductor es I m = I L + A/ = 7.2 + 1 = 8.2 A. La energía en el inductor es W t = ^ x 
LI 2 m = \ X 450 X 10 -6 X 8.2 2 = 15 mJ. De la tabla 14.1, para núcleo de potencia, K ) = 403 y x = -0.12. Se 
tomará B m = 0.3. De acuerdo con la ecuación (14.64), 


A p 


2 X 0.015 X 10 4 


0.4 X 403 X 0.3 


= 8.03 cm 4 


Se selecciona el tipo de núcleo de potencia, 55090-A2 (Magnetics, Inc.) con A p = 8.06 cm 4 , peso de núcleo 
W t = 0.131 kg, área de núcleo A c = 1.32 cm 2 , longitud de trayectoria magnética l c = 11.62 cm y longitud pro¬ 
medio de una vuelta ¡nu = 6 .66 cm. 

De acuerdo con la ecuación (14.56),/ = ^Ap ~ 403 x 8.03“° 12 = 313.8 A/cm 2 . 

Sustituyendo NI de la ecuación (14.54) en B m - |x„|x r H = p„|x r Nl/l c , y simplificando, se obtiene 

BJ C x 10 5 

* (14.65) 

0.3 x 11,62 x 10 5 
" 4ir X 6.11 X 313.8 X 0.4 ~ 

Se localiza el material con > 36.2. Se selecciona el tipo MPP-330T (Magnetics, Inc.) para el cual L c = 86 
mH con N c = 1000 vueltas. Así, la cantidad necesaria de vueltas es 


N = 



= 1000 . 


Í450 X 10~ 6 
86 X 10" 3 


72 


(14.66) 


El área transversal del alambre desnudo es A w = I„/J = 8.2/313.8 = 0.026 cm 2 . 

Según la tabla B.l, de tamaños de alambre en el apéndice B, se ve que el AWG número 14 tiene A w = 
0.0208 cm 2 y a = 82.8 pil/cm. La resistencia del devanado es R = I mí N(j X 10 6 = 6.66 x 72 X 82.8 = 0.04 ft. 
La pérdida en cobre es P cu = 7¿ 2 /? = 7.2 2 X 0.04 = 2.1 W. 

Nota: Si se usa la ecuación (14.61), la longitud l g del entrehierro discreto es 




\l 0 A c N 2 


lc_ 

Pr 


4 X tt X 10~ 7 X 1.32 X 72 2 
450 X 10” 6 


11.62 

36.2 


X 10" 2 


0.19 cm 


(14.67) 


14.6.3 Saturación magnética 

Si hay algún desbalance de cd, se puede saturar el entrehierro del transformador o del inductor, 
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FIGURA 14.22 Entrehierro parcial 

Núcleos con dos regiones de permeabilidad. toro ^ e 



(b) Dos toroides 


dando como resultado una alta corriente de magnetización. Un núcleo ideal debería tener una 
permeabilidad relativa muy alta en la región de operación normal, y bajo condiciones de desba¬ 
lance de cd [8] no debería entrar en una saturación intensa y rápida. Este problema de la satura¬ 
ción se puede minimizar teniendo dos regiones de distinta permeabilidad en el núcleo, de 
permeabilidad baja y alta. Se puede insertar un entrehierro como se ve en el toroide de la figura 
4.22, donde la parte interna tiene alta permeabilidad y la externa tiene una permeabilidad rela¬ 
tivamente baja. En la operación normal, el flujo pasa por la parte interna. En caso de saturación, 
el flujo debe pasar por la región externa, que tiene menor permeabilidad debido al entrehierro, 
y el núcleo no llega a una saturación intensa y rápida. Se pueden combinar dos toroides, con alta 
y baja permeabilidad, como se ve en la figura 14.22b. 

Puntos clave de la sección 14.6 

• El diseño de los componentes magnéticos está muy influido por la presencia de desbalan¬ 
ces de cd en transformadores e inductores. 

• Todo componente de cd puede causar el problema de saturación magnética, requiriendo 
así un núcleo mayor. 

RESUMEN 

Las fuentes de alimentación industriales son de dos tipos: fuentes de cd y fuentes de ca. En una 
conversión de una etapa, el transformador de aislamiento debe operar a la frecuencia de salida. 
Para reducir el tamaño del transformador y cumplir con las especificaciones industriales, en el 
caso normal se requieren conversiones multietapas. Hay varias topologías de fuente de alimen¬ 
tación, que dependen de los requisitos de potencia de salida y de una complejidad aceptable. Los 
convertidores con interruptores bidireccionales, que permiten el flujo de la potencia en ambas 
direcciones, requieren sintetizar las funciones de conmutación, para obtener las formas de onda 
deseadas en la salida. 
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PREGUNTAS DE REPASO 

14.1 ¿Cuáles son las especificaciones normales de las fuentes de alimentación? 

14.2 ¿Cuáles son los tipos generales de fuentes de alimentación? 

14.3 Cite tres tipos de fuentes de alimentación de cd. 

14.4 Cite tres tipos de fuentes de alimentación de ca. 

14.5 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de la conversión en una etapa? 

14.6 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de las fuentes de alimentación en modo conmutado? 

14.7 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de las fuentes de alimentación resonantes? 

14.8 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de las fuentes de alimentación bidireccionales? 

14.9 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los convertidores flybackl 

14.10 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los convertidores push-pulll 

14.11 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los convertidores en medio puente? 

14.12 ¿Cuáles son las diversas configuraciones de las fuentes de alimentación de cd resonantes? 

14.13 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de las fuentes de alimentación con enlace de alta fre¬ 
cuencia? 

14.14 ¿Cuál es el arreglo general de los sistemas UPS? 

14.15 ¿Cuáles son los problemas del núcleo de un transformador? 

14.16 ¿Cuáles son dos métodos de control de uso común para fuentes de alimentación? 

14.17 ¿Por qué el diseño de un inductor de cd es distinto del de un inductor de ca? 

PROBLEMAS 

14.1 El voltaje de salida del circuito push-pull de la figura 14.6 es V 0 = 24 V a una carga resistiva de R = 0.4 ÍL 
Las caídas de voltaje en estado activado de los transistores y los diodos son V, = 1.2 V y V d = 0.7 V, 
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respectivamente. La relación de vueltas del transformador es a = N/N p = 0.5. Determine a) la co¬ 
rriente promedio de entrada / 5 ; b) la eficiencia % c) la corriente promedio I A por el transistor; d) la 
corriente pico por transistor, I p \ e) la corriente rms 1 R por el transistor, y f) el voltaje a circuito abier¬ 
to V oc áz\ transistor. No tenga en cuenta las pérdidas en el transformador,y el rizo de corriente de la 
carga y de la fuente en la entrada es despreciable. 

14.2 Repita el problema 14.1 para el circuito de la figura P14.2, para k 0.5. 


FIGURA P14.2 

Convertidor flyback con devanado de restablecimiento. 


D 2 D 1 



14.3 Repita el problema 14.1 para el circuito de la figura P14.3. 


FIGURA P14.3 

Convertidor en medio puente. 



14.4 Repita el problema 14.1 para el circuito de la figura P14.4. 

14.5 El voltaje cd de salida del circuito en medio puente de la figura 14.9 es V Q = 24 V a una resistencia de 
carga R = 0.8 íl. El inversor opera a la frecuencia de resonancia. Los parámetros del circuito son C\ = 
C 2 = C = 2 pF, L = 5 pH y R = 0. El voltaje de cd de entrada es V s = 50 V. Las caídas de voltaje en 
transistores y diodos son despreciables. La relación de vueltas del transformador es a = N/N p = 0.5. 
Determine a) la corriente promedio de entrada, I s ; b) la corriente promedio en los transistores, I A \ 
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FIGURA P14.4 

Convertidor en puente completo. 


c) la corriente pico en los transistores, l p \ d) la corriente rms en los transistores, I R , y e) el voltaje de 
los transistores a circuito abierto, V oc . No tenga en cuenta las pérdidas en el transformador, y supon¬ 
ga que el efecto de la carga sobre la frecuencia de resonancia es despreciable. 

14.6 Repita el problema 14.2 para el circuito en puente completo de la figura 14.9b. 

14.7 La resistencia de carga de la potencia de ca alimentada en la figura 14.12 es R = 1.5 O. El voltaje cd 
de entrada es V s = 24 V. El inversor de entrada opera a una frecuencia de 400 Hz con una PWM uni¬ 
forme de ocho pulsos por medio ciclo, y el ancho de cada pulso es 8 = 20°. Las caídas de voltaje de los 
interruptores y diodos en estado activado son despreciables. La relación de vueltas del transformador 
es a = N s /N p = 4. Determine la corriente rms en la carga. No tenga en cuenta las pérdidas en el trans¬ 
formador, y suponga que el efecto de la carga sobre la frecuencia de resonancia es despreciable. 

14.8 La resistencia de carga de las fuentes de poder de ca en la figura 14.13 es R =1.5 H. El voltaje de cd de 
entrada es V s = 24 V. El inversor en la entrada funciona a una frecuencia de 20 kHz con una PWM uni¬ 
forme de cuatro pulsos por medio ciclo, y el ancho de cada pulso es 8, = 40°. Las caídas de voltaje, en es¬ 
tado activo, para los transistores y diodos interruptores son despreciables. La relación de espiras del 
transformador a = N s /N p = 0.5. El inversor de salida funciona con una PWM uniforme de ocho pulsos 
por medio ciclo y el ancho de cada pulso es 8 0 = 20°. Determine la corriente rms en la carga. El voltaje 
de ondulación en la salida del rectificador es despreciable. No tenga en cuenta las pérdidas en el trans¬ 
formador y suponga que el efecto de la carga sobre la frecuencia de resonancia es despreciable. 

14.9 Un convertidor ca-cd reduce el voltaje mediante un transformador, y alimenta a la carga a través de 
un puente rectificador, como el de la figura 14.20b. Diseñe un transformador de potencia, de 60 Hz, 
con las especificaciones: voltaje del primario V\ = 120 V, 60 Hz (onda cuadrada), voltaje en la salida 
del secundario V 0 = 40 V y corriente de salida del secundario I Q = 6.5 A. Suponga que la eficiencia 
del transformador es ti = 95%, y que el factor de ventana es K u = 0.4. Use núcleo E. 

14.10 Diseñe un transformador de 110 W de flyback. La frecuencia de conmutación es 30 kHz, periodo / = 
33 |xs y ciclo de trabajo k = 50%. El voltaje del primario es V x = 100 V (onda cuadrada), el de salida 
del secundario es V 0 = 6.2 V y el voltaje auxiliar es V t = 12 V. Suponga que la eficiencia del transfor¬ 
mador es q = 95%, y que el factor de ventana es K u = 0.4. Use un núcleo E. 

14.11 Diseñe un inductor de cd con L = 650 pJL La corriente cd es 1 L = 7.2 A con un rizo de corriente ± A/ = 
1 A. Suponga que el factor de ventana es K u = 0.4. Use un núcleo de potencia con entrehierro graduado. 

14.12 Diseñe un inductor de cd con L = 90 |xH. La corriente cd es I L = 8.5 A, con un rizo de corriente 
±A/ = 1.5 A. Suponga qúe el factor de ventana es K u = 0.4. Use un núcleo de potencia con entre¬ 
hierro graduado. 
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CAPITULO 15 

Propulsores de cd 

Los objetivos de aprendizaje para este capítulo son los siguientes: 

• Aprender las características básicas de los motores de cd y sus parámetros de control 

• Comprender los tipos y modos de operación de los propulsores de cd 

• Aprender acerca de los requisitos de control de propulsores de cuatro cuadrantes 

• Comprender los parámetros de la función de transferencia de motores de cd alimentados por con¬ 
vertidor, para el control cerrado de la velocidad y el par del motor 

15.1 INTRODUCCIÓN 

Los motores de corriente directa (cd) tienen características variables, y se usan mucho en pro¬ 
pulsión con velocidad variable. Pueden proporcionar un alto par de arranque, y también es posi¬ 
ble obtener el control de velocidad dentro de márgenes amplios. En el caso normal, los métodos 
para controlar la velocidad son más sencillos y menos costosos que los de los propulsores de ca. 
Los motores de cd juegan un papel importante en los sistemas de propulsión industriales moder¬ 
nos. Se suelen usar tanto motores de cd (excitados en) serie como con excitación independiente, 
en los propulsores de velocidad variable, pero los motores en serie son los que se emplean en 
forma tradicional para aplicaciones de tracción. Debido a sus conmutadores, los motores de cd 
no son adecuados para aplicaciones de muy alta velocidad, y requieren más mantenimiento que 
los motores de ca. Con los adelantos recientes en conversiones de potencia, técnicas de control y 
microcomputadoras, los propulsores con motor de ca se han vuelto cada vez más competitivos 
frente a los de motor de cd. Aunque la tendencia futura es hacia propulsores de ca, al presente 
los de cd se usan en muchas industrias. Podrían pasar algunas décadas para que los propulsores 
de cd queden totalmente sustituidos por los de ca. 

Los rectificadores controlados proporcionan un voltaje de cd de salida variable, a partir de 
un voltaje de ca fijo, mientras que un convertidor cd-cd puede proporcionar un voltaje variable de 
cd a partir de un voltaje fijo de cd. Debido a su capacidad de suministrar un voltaje de cd varia¬ 
ble en forma continua, los rectificadores controlados y los convertidores cd-cd revolucionaron el 
moderno equipo de control industrial y los propulsores de velocidad variable, y sus potencias 
van desde las fraccionarias hasta varios megawatts. En general, los rectificadores controlados se 
usan para controlar la velocidad de los motores de cd, como se ve en la figura 15.1a. La forma alter¬ 
nativa sería un diodo rectificador seguido de un convertidor cd-cd, como se ve en la figura 15.1b. 


640 


WWW. qj§£ I UéMi^QtRISbásicas de | os motores de cd 


641 




rectificador controlado 


(a) Propulsor alimentado por rectificador 




rectificador controlado 


(b) Propulsor alimentado por pulsador 


FIGURA 15.1 

Propulsores alimentados por rectificador controlado y por convertidor cd-cd. 


En general, los propulsores de cd se pueden clasificar en tres tipos: 

1. Propulsores monofásicos 

2. Propulsores trifásicos 

3. Propulsores de convertidor cd-cd 


15.2 CARACTERÍSTICAS BÁSICAS DE LOS MOTORES DE CD 

En la figura 15.2 [1] se presenta el circuito equivalente de un motor de cd con excitación separada. 
Cuando uno de esos motores es excitado por una corriente de campo i f y una corriente de arm a¬ 

dura i n pasa por el circuito de la armadura, el motor desarrolla una fuerza contraelectromotr iz 
(fem inducida) y un par de torsión para balancear el par de carga a determinada velocidad. La 




FIGURA 15.2 

Circuito equivalente de motores de cd con 
excitación separada. 
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corriente de campo ¿y de un motor con excitación separada es independiente de la corriente de ar¬ 
madura / fl , y cualquier cambio en la corriente de armadura no tiene efecto sobre la corriente de 
campo. En el caso normal, la corriente de campo es mucho menor que la corriente de armadura. 

Las ecuaciones que describen las características de un motor con excitación separada se 
pueden determinar con la figura 15.2. La corriente instantánea de campo, if se describe con 

dif 

Vf = Rfif + Lf — 

La corriente instantánea en la armadura se determina con 

di a 

V a Raía L a ^ ^g 


La fem inducida del motor, que también se llama voltaje de velocidad , se expresa como 

eg Kyíúij 

El par motor, o “torque”, desarrollado por el motor es 

T d = K,i f i a 

El par motor desarrollado debe ser igual al par de carga: 

d(j) 

T d = J—+Bo> + T l 

donde co = velocidad angular del motor, o frecuencia angular del rotor, rad/s, 

B = constante de fricción viscosa, N m/rad/s, 

K v = constante de voltaje, V/A-rad/s, 

K t = constante de par motor, que es igual a la constante de voltaje, K v , 

L a = inductancia del circuito de la armadura, H, 

Lf = inductancia del circuito de campo, H, 

R a = resistencia del circuito de la armadura, fl, 

Rf = resistencia del circuito de campo, íl; 

T l = par de carga, N • m 

Bajo condiciones de estado permanente, las derivadas en las ecuaciones anteriores son cero, y las 
cantidades promedio para estado permanente son 

(15.1) 

(15.2) 

(15.3) 

(15.4) 

(15.5) 

(15.6) 


V f = Rfif 
E g = K v oiIf 

K = RJa + Eg 
= E a I a + K v ü)If 
T d = K,I f I a 
= B(x> + 


La potencia desarrollada es 


P<t — T d o> 
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FIGURA 15.3 

Característica de magnetización. 


Debido a la saturación magnética, la relación entre la corriente de campo If y la fem inducida E g 
es no lineal. Esta relación, que se ve en la figura 15.3. se llama característica de magnetización del 
motor. De acuerdo con la ecuación (15.3), la velocidad de un motor con excitación separada se 

determina con 

V - R I V - R I 

v a lx a 1 a y a lx a 1 a /i c 

a) =-—-= „ — (15.7) 


K v I f 


K v V f /R f 


En la ecuación (15.7) se puede observar que la velocidad del motor se puede variar 1) con¬ 
t rolando el voltaje de armadura, V a , lo que se llama control de voltaje ; 2) controlando la corriente 
e n el campo, I f , lo que se llama control del campo , o 3) por demanda de par, que corresponde a 

una corriente de armadura I a para una corriente fija de campo I f . La velocidad, que corresp onde 

al voltaje especificado para la armadura, corriente especificada para el campo y corriente espe¬ 

cificada para la armadura, se llama velocidad nominal (o base). . 

En la práctica, para una velocidad menor que la velocidad base, se mantienen constantes 
las corrientes de armadura y de campo para satisfacer la demanda de par, y se varía el voltaje de 
armadura V a para controlar la velocidad. Para velocidades mayores que la velocidad base, se 



FIGURA 15.4 

Características de los motores de cd con excitación separada. 
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FIGURA 15.5 

Circuito equivalente de los motores serie de cd. 


la = If 



mantiene el voltaje de armadura en el valor nominal, y se varía la corriente en el campo, para 
controlar la velocidad. Sin embargo, la potencia desarrollada por el motor (= par X velocidad) 
permanece constante. La figura 15.4 muestra las características de par, potencia, corriente de ar¬ 
madura y corriente de campo en función de la velocidad. 

El campo de un motor de cd se puede conectar en serie con el circuito de la armadura, co¬ 
mo se ve en la figura 15.5, y a este tipo de motor se le llama motor (excitado en) serie. El circui¬ 
to de campo se diseña para conducir la corriente de armadura. Las cantidades promedio de 
estado permanente son 


K v o)I a 

(15.8) 

( R a + E f )l a + E g 

(15.9) 

(R a + R f )I a + K v u)If 

(15.10) 

K.IJf 


B(x> + T l 

(15.11) 


La velocidad de un motor serie se puede determinar con la ecuación (15.10): 


O) = 


Vg-(R.+ RfVa 

K v If 


(15.12) 


Se puede variar la velocidad controlando 1) el voltaje de la armadura, V a o 2) la corriente en la 
armadura, que es una medida de la demanda de par. La ecuación (15.11) indica que un motor se¬ 
rie puede suministrar un par alto, en especial en el arranque, y por esta razón los motores serie 
son los que se usan con más frecuencia en aplicaciones de tracción. 



FIGURA 15.6 

Características de los motores serie de cd. 
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Para acelerar hasta la velocidad base, se varía el voltaje de armadura, y el par motor se 
mantiene constante. Una vez aplicado el voltaje nominal en la armadura, la relación velocidad-par 
sigue la característica natural del motor, y la potencia (= par X velocidad) permanece constan¬ 
te. A medida que se reduce el par, aumenta la velocidad. Con una carga muy ligera, la velocidad 
podría ser muy alta, y no se aconseja hacer trabajar un motor serie de cd sin carga. La figura 15.6 
muestra las características de los motores serie de cd. 


Ejemplo 15.1 Determinación del voltaje y la corriente en un motor con excitación separada 

Un motor de cd de 15 hp, 220 V y 2000 rpm con excitación separada controla una carga que requiere un par 
motor T l = 45 N-m a una velocidad de 1200 rpm. La resistencia del circuito del campo es R¡ = 147 íl, la del 
circuito de la armadura es R a = 0.25 O y la constante de voltaje del motor es K v = 0.7032 V/A rad/s. El volta¬ 
je del campo es Vf = 220 V. La fricción viscosa y las pérdidas sin carga son despreciables. Se puede suponer 
que la corriente en la armadura es continua y sin rizo. Determinar a) la fem inducida, E g , b) el voltaje reque¬ 
rido en la armadura, V a y c) la corriente especificada de armadura del motor. 

Solución 

R f = 147 íl, R a = 0.25 ü, K v = K t = 0.7032 V/A rad/s, V f = 220 V, T d = T L = 45 N-m, o> = 1200 ir/30 = 
125.66 rads/s e I f = 220/147 = 1.497 A. 

a. De acuerdo con la ecuación (15.4), I a = 45/(0.7032) X 1.497) = 42.75 A. De la ecuación (15.2), 
E g = 0.7032 x 125.66 x 1.497 = 132.28 V. 

b. De acuerdo con la ecuación (15.3), V a = 0.25 X 42.75 + 132.28 = 142.97 V. 

c. Ya que 1 hp equivale a 746 W, / n0 minai = 15 X 746/220 = 50.87 A. 


Puntos clave de la sección 15.2 

• La velocidad de un motor de cd se puede variar controlando 1) el voltaje de la armadura, 
2) la corriente en el campo o 3) la corriente en la armadura, que es una medida de la de¬ 
manda de par motor. 

• Para velocidades menores que la velocidad especificada (que también se llama velocidad 
base o nominal), se varía el voltaje de la armadura para controlar la velocidad, mientras 
que se mantienen constantes las corrientes en la armadura y el campo. Para velocidades 
mayores que la especificada, la corriente en el campo se varía para controlar la velocidad, 
mientras que el voltaje de armadura se mantiene en su valor especificado. 


15.3 MODOS DE OPERACIÓN 

En aplicaciones con velocidad variable, un motor de cd puede estar funcionando en uno o más 
modos de los siguientes: motorización, frenado regenerativo, frenado dinámico o de recupera¬ 
ción, frenado con reversa y modo de cuatro cuadrantes [2,3]. 

Motorización. Los arreglos para motorización se ven en la figura 15.7a. La fem inducida 
E g es menor que el voltaje de alimentación V a . Las corrientes en la armadura y en el campo son 
positivas. El motor desarrolla un par de giro para satisfacer la demanda de carga. 

Frenado regenerativo. Los arreglos para tener frenado regenerativo se ven en la figura 
15.7b. El motor funciona como generador, y desarrolla un voltaje inducido E g , que debe ser ma¬ 
yor que el voltaje de alimentación V a . La corriente en la armadura es negativa, pero la del cam¬ 
po es positiva. La energía cinética del motor se regresa a la fuente. En general, un motor serie se 
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(a) Motorización 



(b) Frenado regenerativo 



(c) Frenado dinámico 



(d) Frenado con reversa 


FIGURA 15.7 
Modos de operación. 
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conecta como generador autoexcitado. Para tener autoexcitación, es necesario que la corriente 
del campo ayude al flujo residual. Esto se hace, en el caso normal, invirtiendo las terminales de 
la armadura o las del campo. 

Frenado dinámico. Los arreglos que se ven en la figura 15.7c son parecidos a los del fre¬ 
nado regenerativo, excepto que el voltaje de alimentación V a está sustituido por una resistencia 
R b de frenado. La energía cinética del motor se disipa en R b . 

Frenado en reversa. Las conexiones para el frenado con reversa se ven en la figura 15.7d. 
Se invierten las terminales de armadura en funcionamiento. El voltaje de alimentación V a y el 
voltaje inducido E g actúan en la misma dirección. Se invierte la corriente en la armadura, y con 
ello se produce un par de frenado. La corriente en el campo es positiva. Para un motor serie, se 
deben invertir las terminales de la armadura o las terminales del campo, pero no ambas. 

Cuatro cuadrantes. La figura 15.8 muestra las polaridades del voltaje de suministro, V a , 
la fem inducida, E g y la corriente en la armadura, 7 fl , para un motor con excitación separada. En 
la motorización directa (cuadrante I), V& E g e I a son positivos todos. El par motor y la velocidad 
también son positivos en este cuadrante. 

Durante el frenado en avance o regenerativo (cuadrante II), el motor trabaja en la direc¬ 
ción en avance o regenerativo y la emf inducida, Eg continúa siendo positiva. Para que el par 
motor sea negativo y que el flujo de la dirección de la energía sea en reversa, la corriente de la 
armadura debe ser negativa. El voltaje de alimentación V a debe mantenerse menor que E g 

En la motorización en reversa (cuadrante III), V a , E g e I a son todos positivos. El par mo¬ 
tor y la velocidad también son negativos en este cuadrante. Para mantener el par motor negati¬ 
vo y el flujo de energía de la fuente al motor, la emf E g debe satisfacer la condición \V a \ > |£ g |. 


Velocidad 



Frenado en avance 


Motorización en avance 


Motorización en reversa 


Frenado en reversa 


Par motor 



FIGURA 15.8 

Condiciones para cuatro cuadrantes. 
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La polaridad de E g puede invertirse cambiando la dirección de la corriente de campo o invir¬ 
tiendo las terminales de la armadura. 

Durante el frenado en reversa (cuadrante IV), el motor funciona en dirección inversa. V a 
y E g continúan siendo negativos. Para que el par sea positivo y la energía pase del motor a la ali¬ 
mentación, la corriente en la armadura debe ser positiva. La fem inducida, E g , debe satisfacer la 
condición \ V a \ < \E g l 

Puntos clave de la sección 15.3 

• Un propulsor de motor debe ser capaz de operar en cuatro cuadrantes: motorización en 
avance, frenado en avance, motorización en reversa o frenado en reversa. 

• Para las operaciones en reversa, se debe invertir la excitación del campo, para invertir la 
polaridad de la fem inducida. 


15.4 PROPULSORES MONOFÁSICOS 

Si el circuito de la armadura de un motor de cd se conecta a la salida de un rectificador controla¬ 
do monofásico, se podrá variar el voltaje de armadura, variando el ángulo de retardo del conver¬ 
tidor a fl . Los convertidores ca-cd de conmutación forzada también pueden usarse para mejorar 
el factor de potencia (FP) y reducir las armónicas. La concordancia básica de circuito para un 
motor monofásico alimentado por convertidor y con excitación separada se ve en la figura 15.9. 
Cuando el ángulo de retardo es pequeño, la corriente en la armadura puede ser discontinua, y 
eso puede aumentar las pérdidas en el motor. En el caso normal, se conecta un inductor de apla¬ 
namiento, L m , en serie con el circuito de la armadura, para reducir el rizo de corriente hasta una 
magnitud aceptable. También, se aplica un convertidor en el circuito del campo, para controlar la 
corriente en el campo haciendo variar el ángulo de retardo a j. Para trabajar el motor en deter¬ 
minado modo, con frecuencia es necesario usar contactores para invertir el circuito de la arma¬ 
dura, como se ve en la figura 15.10a, o el circuito del campo, como se ve en la figura 15.10b. Para 
evitar sobre voltajes inductivos, se hace la inversión del campo o la armadura a cero corriente en 
la armadura. El ángulo de retardo (o de disparo) se ajusta en el caso normal para dar una co¬ 
rriente cero, y además se deja un tiempo muerto, típicamente de 2 a 10 ms, para asegurar que la 
corriente en la armadura se vuelva cero. Debido a que la constante de tiempo del devanado de 



if 



FIGURA 15.9 

Arreglo básico del circuito de un propulsor monofásico de cd. 
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I a SWj 



If 



FIGURA 15.10 


Inversiones en campo y armadura usando contactores. 


campo es relativamente grande, la inversión del campo tarda un tiempo mayor. Se puede usar un 
semiconvertidor o un convertidor completo para variar el voltaje del campo, pero es preferible 
un convertidor completo. Debido a su capacidad de inversión de voltaje, un convertidor comple¬ 
to puede reducir la corriente de campo con rapidez mucho mayor que con un semiconvertidor. 
Dependiendo del tipo de los convertidores monofásicos, los propulsores monofásicos [4,5] se 
pueden subdividir en: 

1. Propulsores monofásicos por convertidor de media onda. 

2. Propulsores monofásicos por semiconvertidor. 

3. Propulsores monofásicos por convertidor completo. 

4. Propulsores monofásicos por convertidor dual. 

15.4.1 Propulsores monofásicos por convertidor de media onda 

Un convertidor monofásico de media onda alimenta a un motor de cd, como se ve en la figura 
15.11a. La corriente en la armadura suele ser discontinua, a menos que se conecte un inductor muy 
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(b) Cuadrante 



h 



a 

a TT 2 tt 






Cüt 


Cüt 


a a TT 7T + Of a 277 

(c) Formas de onda 


Cüt 


FIGURA 15.11 

Propulsor monofásico por convertidor de media onda. 


grande en el circuito de la armadura. Siempre se requiere un diodo de corrida libre para una carga 
de motor de cd y es propulsor de un cuadrante, como se ve en la figura 15.11b. Las aplicaciones de 
este propulsor se limitan al nivel de potencia de \ kW. La figura 15.11c muestra las formas de onda 
con una carga muy inductiva. El convertidor en el circuito del campo puede ser un semiconvertidor. 
Un convertidor de media onda en el circuito del campo podría aumentar las pérdidas magnéticas 
del motor, debido a un alto contenido de rizo en la corriente de excitación del campo. 

Con un convertidor monofásico de media onda en el circuito de la armadura, la ecuación 
(10.1) define el voltaje promedio de armadura como 

V 

V a = —— (1 + eos a a ) para 0 < a a < tt (15.13) 

2tt 

donde V m es el voltaje pico de la fuente de ca. Con un semiconvertidor en el circuito del campo, 
la ecuación (10.52) define el voltaje promedio del campo como 

V m 

Vf = — (1 + cosa f) paraO < < tt (15.14) 

15.4.2 Propulsores monofásicos por semiconvertidor 

Un semiconvertidor monofásico alimenta el circuito de la armadura, como se ve en la figura 
15.12a. Es un propulsor de un cuadrante, como se ve en la figura 15.12b, y se limita a aplicaciones 
hasta de 15 kW. El convertidor en el circuito del campo puede ser un semiconvertidor. Las formas 
de onda para una carga muy inductiva se ven en la figura 15.12c. 

Con un semiconvertidor monofásico en el circuito de la armadura, la ecuación (10.52) deter¬ 
mina el voltaje promedio de la armadura como 

V m 

V a =-(1 + eos a a ) para 0 < a a < tt 

TT 


(15.15) 
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(b) Cuadrante 



(x)t 


ü>t 


ü)t 


(c) Formas de onda 


FIGURA 15.12 

Propulsor monofásico por semiconvertidor. 

Con un semiconvertidor en el circuito del campo, la ecuación (10.52) determina el voltaje pro¬ 
medio del campo como 

Vn, 

Vf = ^j¡r (1 + COS a f ) para 0 < a f < tt (15.16) 

15.4.3 Propulsores monofásicos por convertidor completo 

Se hace variar el voltaje de la armadura con un convertidor monofásico de onda completa, como 
muestra la figura 15.13a. Es un propulsor de dos cuadrantes, como se ve en la figura 15.13b, y se li¬ 
mita a aplicaciones hasta de 15 kW. El convertidor de armadura produce + V a o - V a , y permite la 
operación en el primero y cuarto cuadrantes. Durante la regeneración para invertir la dirección de 
flujo de potencia, la fuerza contraelectromotriz del motor puede cambiarse invirtiendo la excita¬ 
ción del campo. El convertidor en el circuito del campo podría ser un semiconvertidor, convertidor 
completo o hasta un convertidor dual. La inversión de la armadura o del campo permite la opera¬ 
ción en el segundo y tercer cuadrantes. Las formas de onda de corriente para una carga muy induc¬ 
tiva se ven en la figura 15.13c para la acción de potencia. En la figura 15.14 se ve un propulsor 
monofásico por convertidor completo de 9.5 kW, 40 A, donde la pila de potencia está atrás del ta¬ 
blero, y las señales de control se implementan con circuitos electrónicos analógicos. 

Con un convertidor monofásico de onda completa en el circuito de la armadura, la ecua¬ 
ción (10.5) determina el voltaje promedio en la armadura como 

2V 

V a = —— eos a a para 0 < a a < 77 (15.17) 

t r 

Con un convertidor monofásico completo en el circuito del campo, la ecuación (10.5) determina 
el voltaje promedio en el campo 



77 


cos a f para 0 < < tt 


(15.18) 
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(b) Cuadrante 



ü)t 
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FIGURA 15.13 

Propulsor monofásico por convertidor completo. 


FIGURA 15.14 

Un propulsor analógico monofásico de onda 
completa. (Reproducido con autorización de 
Brush Electrical Machines Ltd., Inglaterra.) 



15.4.4 Propulsores monofásicos por convertidor dual 

Se conectan dos convertidores monofásicos de onda completa como se ve en la figura 15.15. El 
convertidor 1 funciona para alimentar un voltaje positivo V a en la armadura, o bien el converti¬ 
dor opera para alimentar un voltaje negativo -V a a la armadura. El convertidor 1 proporciona 
operación en el primero y cuarto cuadrante y el convertidor 2 en el segundo y tercer cuadrante. 
Es un propulsor de cuatro cuadrantes y permite cuatro modos de operación: excitación directa, 
frenado en avance (regeneración), excitación en reversa y frenado en reversa (regeneración). Se 
limita a aplicaciones hasta de 15 kW. El convertidor del campo podría ser un convertidor de onda 
completa, semiconvertidor o convertidor dual. 

Si el convertidor 1 opera con un ángulo de retardo a fll , la ecuación (10.15) define el voltaje 
de la armadura: 


a 


2V 


m 


7T 


v, 


eos a a i 


para 0 < a al < tt 


(15.19) 
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Convertidor 1 Convertidor 2 F] 



FIGURA 15.15 

Propulsor monofásico por convertidor dual. 


Si el convertidor 2 opera con un ángulo de retardo a a2 , la ecuación (10.16) define el voltaje de la 
armadura como 

2V 

V a — —— eos a a2 para 0 < a a2 ^ tt (15.20) 

TT 

donde a a2 = tt - a fll . Con un convertidor completo en el circuito del campo, la ecuación (10.5) 
determina el voltaje del campo como 

2V 

Vf = eos cif paraO < a y < ir (15.21) 


Ejemplo 15.2 Determinación de los parámetros de un propulsor monofásico por semiconvertidor 

La velocidad de un motor excitado por separado se controla con un semiconvertidor monofásico, como se ve 
en la figura 15.12a. La corriente del campo, que también está controlada por un semiconvertidor, se ajusta 
hasta el valor máximo posible. El voltaje de suministro de ca a los convertidores de armadura y de campo es 
monofásico, de 208 V, 60 Hz. La resistencia de la armadura es R a = 0.25 O, la resistencia del campo es Rf = 
147 H y la constante de voltaje del motor es K v = 0.7032 V/A rad/s. El par de carga es T L = 45 N-m a 1000 rpm. 
Las pérdidas por fricción viscosa y en vacío son despreciables. Las inductancias de los circuitos de armadura 
y de campo son suficientes para hacer que las corrientes sean continuas en la armadura y el campo, y sin rizo. 
Determinar a) la corriente 7^en el campo, b) el ángulo de retardo a a del convertidor en el circuito de la arma¬ 
dura y c) el factor de potencia (FP) en la entrada del convertidor del circuito de la armadura. 


Solución 

V s = 208 V, V m = V2 X 208 = 294.16 V, R a = 0.25 íi, R f = 147 n, T d = T L = 45 N • m, K v = 0.7032V/A rad/s 
y ü) = 1000 tt/ 30 = 104.72 rad/s. 

a. De acuerdo con la ecuación (15.6), el voltaje (y la corriente) máximo en el campo se obtiene pa¬ 
ra un ángulo de retardo oty = 0 y 


v f = 


2V m 


2 X 294.16 

TT 


187.27 V 


La corriente de campo es 
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b. De la ecuación (15.4), 


¡a 


T d 

K v If 


_45_ 

0.7032 X 1.274 


50.23 A 


Según la ecuación (15.2), 


E g = K v (úl f = 0.7032 X 104.72 X 1.274 = 93.82 V 
De acuerdo con la ecuación (15.3), el voltaje de armadura es 


V a = 93.82 + I a R a = 93.82 + 50.23 X 0.25 = 93.82 + 12.56 = 106.38 V 

De acuerdo con la ecuación (15.15), V a = 106.38 = (294.16/tt) X (1 4- eos a. a ) y esto da como re¬ 
sultado que el ángulo sea a a = 82.2°. 

c. Si la corriente en la armadura es constante y no tiene rizo, la potencia de salida es P 0 = VJ a = 
106.38 x 50.23 = 5343.5 W. Si se desprecian las pérdidas en el convertidor de la armadura, la po¬ 
tencia de la alimentación es P a = P 0 = 5343.5 W. La corriente rms de entrada en el convertidor 
de la armadura, como se ve en la figura 15.12, es 


180 - 82.2\ 1/2 
= 50.23 - = 

V 180 J 


37.03 A 


y la especificación de volt-amperes (VA) en la entrada es VI = V s I sa = 208 X 37.03 = 7702.24. Su¬ 
poniendo que las armónicas sean despreciables, el FP aproximado en la entrada es 

FP = -7 = 0.694 (en retraso) 

VI 7702.24 v ' 


Según la ecuación (10.61), 


V2(l + eos 82.2°) 
[tt(tt - 82.2°)] 1/2 


0.694 (en retraso) 


Ejemplo 15.3 Determinación de los parámetros de rendimiento de un propulsor monofásico 
por convertidor completo 

La velocidad de un motor de cd con excitación separada se controla con un convertidor monofásico de onda 
completa como el de la figura 15.13a. El circuito de campo también se controla con un convertidor completo, 
y se ajusta la corriente de campo hasta el valor máximo posible. El voltaje de suministro de ca a los converti¬ 
dores de armadura y de campo es monofásico, de 440 V, 60 Hz. La resistencia de la armadura es R a = 0.25 fí, 
la resistencia del circuito de campo es R f = 175 fí, y la constante de voltaje del motor es K v = 1.4 V/A rad/s. La 
corriente de armadura que corresponde a la demanda de la carga es I a = 45 A. La fricción viscosa y las pér¬ 
didas en vacío son despreciables. Las inductancias de los circuitos de armadura y de campo son suficientes 
para que las corrientes de armadura y de campo sean continuas y sin rizo. Si el ángulo de retardo del converti¬ 
dor de la armadura es a fl = 60° y la corriente en la armadura es I a = 45 A, determinar a) el par T d desarro¬ 
llado por el motor, b) la velocidad w y c) el FP en la entrada del propulsor. 
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Solución 

V s = 440 V, v m = V2 X 440 = 622.25 V, R a = 0.25 fí, R f = 175 íl, a a = 60° y K v = 1.4 V/A rad/s. 

a. De acuerdo con la ecuación (15.18), el voltaje (y la corriente) máximo en el campo se tendría con 
un ángulo de retardo = 0 y 


Vf- 


2V m 

r m 
77 


2 x 622.25 

77 


396.14 V 


La corriente de campo es 



396.14 

175 


2.26 A 


Según la ecuación (15.4), el par desarrollado es 


T d = T L = K v l f I a = 1.4 X 2.26 X 45 = 142.4 N • m 


Según la ecuación (15.17), el voltaje de armadura es 


2V m 2 X 622.25 

V a = — eos 60° =-eos 60° = 198.07 V 

77 77 


La fuerza contraelectromotriz es 


E g = V a - I a R a = 198.07 - 45 X 0.25 = 186.82 V 

b. De acuerdo con la ecuación (15.2), la velocidad es 

E g 186.82 

o) = = —-—— = 59.05 rad/s o sea 564 rpm 

K v I f 1.4 X 2.26 F 

c. Suponiendo que los convertidores no tienen pérdidas, la potencia total de entrada, desde la 
alimentación, es 

Pi = V a I a + V f I f = 198.07 X 45 + 396.14 X 2.26 = 9808.4 W 

La corriente de entrada del convertidor de la armadura, para una carga muy inductiva, se ve en la 
figura 15.13b, y su valor rms es I sa = I a = 45 A. El valor rms de la corriente de entrada al conver¬ 
tidor de campo es I sf = lf— 2.26 A. La corriente de suministro rms efectiva se puede determinar 
como sigue: 

h = {ña + ñf) m 
= (45 2 + 2.26 2 ) 112 = 45.06 A 


y la especificación de VA de entrada es VI = V S I S = 440 x 45.06 = 19,826.4. Sin tener en cuenta 
los rizos, el factor de potencia aproximado es 


FP = 


Pi_ 

VI 


9808.4 

19.826.4 


= 0.495 (en retraso) 
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De acuerdo con la ecuación (10.11), 

/ 2V2\ (2\Í2\ 

FP = (-J eos a a = (-) eos 60° = 0.45 (en retraso) 


Ejemplo 15.4 Determinación del ángulo de retardo y la potencia retroalimentada en frenado 
regenerativo 

Si se invierte la polaridad de la fuerza contraelectromotriz del motor del ejemplo 15.3, invirtiendo la polaridad 
de la corriente de campo, determine a) el ángulo de retardo a a del convertidor del circuito de la armadura, 
para mantener constante la corriente de la armadura en el mismo valor I a = 45 A, y b) la potencia regresada 
a la fuente por el frenado regenerativo del motor. 

Solución 


a. De acuerdo con la parte b) del ejemplo 15.3, la fem inducida en el momento de la inversión de 
polaridad es E g = 186.82 V y después de la inversión de polaridad es E g = -186.82 V. De la ecua¬ 
ción (15.3), 

V a = E g + I a R a = -186.82 + 45 X 0.25 = -175.57 V 
De acuerdo con la ecuación (15.17). 


w 2V m 2 X 622.25 

V a =- eos a. a =-r eos a a = -175.57 V 

77 77 


y esto determina el ángulo de retardo del convertidor de la armadura como a = 116.31°. 
b. La potencia regresada a la fuente es P a = V a I a = 175.57 X 45 = 7900.1 W. 


Nota: La velocidad y la fuerza contraelectromotriz del motor disminuyen con el tiempo. Si 
se debe mantener constante la corriente en la armadura en I a = 45 A durante la regeneración, se 
debe reducir el ángulo de retardo del convertidor de la armadura. Para esto se necesitaría un 
control en lazo cerrado para mantener constante la corriente en la armadura y para ajustar el 
ángulo de retardo, en forma continua. 

Puntos clave de la sección 15.4 

• Un propulsor monofásico usa un convertidor monofásico. El propulsor monofásico se cla¬ 
sifica de acuerdo con el convertidor monofásico. 

• Un propulsor por semiconvertidor opera en un cuadrante; un propulsor por convertidor 
completo en dos cuadrantes, y un convertidor dual, en cuatro cuadrantes. En el caso normal, 
la excitación del campo es suministrada por un convertidor completo. 


15.5 PROPULSORES TRIFÁSICOS 

El circuito de la armadura se conecta con la salida de un rectificador controlador trifásico o un 
convertidor ca-cd trifásico de conmutación forzada. Los propulsores trifásicos se usan para apli¬ 
caciones de alta potencia, hasta magnitudes de megawatts de potencia. La frecuencia del rizo del 
voltaje de armadura es mayor que en los propulsores monofásicos y necesita menos inductancia 
en el circuito de armadura para reducir el rizo de corriente. La corriente de armadura es conti- 
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nua en su mayor parte, y en consecuencia el rendimiento del motor es mejor en comparación con 
los propulsores monofásicos. En forma análoga a los propulsores monofásicos, los trifásicos [2,6] 
también se pueden subdividir en: 

1. Propulsores trifásicos por convertidor de media onda. 

2. Propulsores trifásicos por semiconvertidor. 

3. Propulsores trifásicos por convertidor completo. 

4. Propulsores trifásicos por convertidor dual. 

15.5.1 Propulsores trifásicos por convertidor de media onda 

Un propulsor de motor alimentado por un convertidor trifásico de media onda opera en un cua¬ 
drante, y se podría usar en aplicaciones con potencias hasta de 40 kW. El convertidor de campo 
podría ser un semiconvertidor monofásico o trifásico. Este propulsor no se suele usar en aplica¬ 
ciones industriales, porque la alimentación de ca contiene componentes de cd. 

Con un convertidor trifásico de media onda en el circuito de la armadura, la ecuación (10.19) 
determina como sigue el voltaje de armadura: 

3V3V 

V a = —-—— eos a a para 0 < a a < u (15.22) 

2 77 

donde V m es el voltaje pico de fase de una fuente trifásica de ca, conectada en Y. Con un semicon¬ 
vertidor trifásico en el circuito de campo, la ecuación (10.69) define al voltaje de campo como 

3V3V 

Vf = —-— — (1 + eos CLf) para 0 < ay < tt (15.23) 

15.5.2 Propulsores trifásicos por semiconvertidor 

Un propulsor trifásico alimentado por semiconvertidor es de un cuadrante sin inversión de campo, 
y se limita a aplicaciones hasta con 115 kW. El convertidor de campo también debería ser semi¬ 
convertidor monofásico o trifásico. 

Con un semiconvertidor trifásico en el circuito de la armadura, la ecuación (10.69) deter¬ 
mina el voltaje de armadura como sigue: 

3V3V 

V a = —-—— (1 + eos a a ) para 0 < a a < tt (15.24) 

2 77 

Con un semiconvertidor trifásico en el circuito de campo, la ecuación (10.69) determina el volta¬ 
je del campo: 

3V3V 

Vf = — - —— (1 + eos a f) para 0 < ay < tt (15.25) 

15.5.3 Propulsores trifásicos por semiconvertidor completo 

Un propulsor trifásico por convertidor de onda completa es de dos cuadrantes, sin inversión algu¬ 
na de campo, y se limita a aplicaciones hasta de 1500 kW. Durante la regeneración para invertir 
la dirección del flujo de corriente, la fuerza contraelectromotriz del motor se cambia invirtien¬ 
do la excitación del campo. El convertidor en el circuito del campo debería ser uno completo, mo¬ 
nofásico o trifásico. En la figura 15.16 se ve un propulsor trifásico por convertidor completo de 
cd, de 68 kW, 170 A, basado en microprocesador, donde las pilas de semiconductores de potencia 
están atrás del tablero. 
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FIGURA 15.16 

Un convertidor trifásico completo de 68 
kW basado en microprocesador. 
(Reproducido con autorización de Brush 
Electrical Machines Ltd., Inglaterra). 



Con un convertidor trifásico de onda completa en el circuito de la armadura, la ecuación 
(10.25) determina el voltaje de armadura como sigue: 


v a = 


3V3V„ 


TT 


cós a a para 0 ^ a a ^ ir 


(15.26) 


Con un convertidor trifásico completo en el circuito del campo, la ecuación (10.25) determina el 
voltaje de campo siguiente: 


V f = 


3V3V„ 


'fl¬ 


eos 


af para 0 < ay < tt 


(15.27) 


15.5.4 Propulsores trifásicos por convertidor dual 

Se conectan dos convertidores trifásicos de onda completa en un arreglo parecido al de la figura 
15.15a. El convertidor 1 opera para alimentar un voltaje de armadura V a positivo, o el converti¬ 
dor 2 opera para alimentar un voltaje negativo — V a de armadura. Es un propulsor de cuatro cua¬ 
drantes, y se limita a aplicaciones hasta con 1500 kW. En forma parecida a los propulsores 
monofásicos, el convertidor de campo puede ser de onda completa o un semiconvertidor. 

En la figura 15.17 se ve un convertidor ca-cd de 12 pulsos para un motor de 360 kW que 
impulsa a un homo de cemento; la electrónica de potencia está montada en la puerta del cubículo, 
y las tarjetas de activación de pulsos están montadas frente a las pilas de tiristores. Los ventiladores 
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FIGURA 15.17 

Un convertidor de ca-cd de 360 kW, 12 pulsos, para pro¬ 
pulsores de cd. (Reproducido con autorización de Brush 
Electrical Machines Ltd., Inglaterra). 


de enfriamiento están montados arriba de cada pila. Si el convertidor 1 opera con un ángulo de 
retardo a ah la ecuación (10.25) define el voltaje promedio de armadura siguiente: 

3V3V 

V a =-— eos a aí para 0 < a aí < tt (15.28) 


Si el convertidor 2 opera con un ángulo de retardo de a a2 , la ecuación (10.25) da el voltaje pro¬ 
medio de armadura como sigue: 


V a = 


3V5v„ 


7T 


- eos a a2 para 0 < a a2 < tt 


(15.29) 


Con un convertidor trifásico completo en el circuito de campo, la ecuación (10.25) define al vol¬ 
taje promedio del campo: 


Vf- 


3V3V„ 


77 


eos (Xf para 0 < < tt 


(15.30) 


Ejemplo 15.5 Determinación de los parámetros de rendimiento de un propulsor trifásico por 
convertidor completo 

La velocidad de un motor de 20 hp, 300 V, 1800 rpm, de cd con excitación separada, se controla con un pro¬ 
pulsor trifásico por convertidor completo. La corriente de campo también se controla con un convertidor 
trifásico completo y se ajusta al valor máximo posible. La entrada de ca es trifásica, conectada en Y, de 208 V, 
60 Hz. La resistencia de la armadura es R a = 0.25 fi, la resistencia de campo es R f = 245 Í1 y la constante de 
voltaje de motor es K v = 1.2 V/a rad/s. Se puede suponer que las corrientes de armadura y de campo son 
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continuas y sin rizo. La fricción viscosa es despreciable. Determine a) el ángulo de retardo a a del converti¬ 
dor de la armadura, si el motor funciona a la potencia especificada a la velocidad especificada; b) la veloci¬ 
dad en vacío si los ángulos de retardo son los mismos que en a) y la corriente de armadura sin carga es 10% 
del valor especificado; y c) la regulación de la velocidad. 

Solución 

R a = 0.25 Ü,R f = 245 Í1,_E„ = 1.2 V/a rad/s, V L = 208 V y ü> = 1800 tt/ 30 = 188.5 rad/s. El voltaje de fase es 
Vp = V L /V3 = 208/V3 = 120 V y V m = 120 X V2 = 169.7 V. Como 1 hp equivale a 746 W, la co- 
rriente especificada de armadura es 7 esp = 20 X 746/300 = 49.73 A, y para la corriente máxima posible en el 
campo, a.f = 0. De acuerdo con la ecuación (15.27), 


Vf = 3 V3 X = 280.7 V 

J <rr 


2Z = 2807 

f ~Rf~ 245 


= 1.146 A 


a. ¡a = /esp = 49.73 A y 

E g = K v I f (o = 1.2 X 1.146 X 188.5 = 259.2 V 

V a = 259.2 + I a R a = 259.2 + 49.73 X 0.25 = 271.63 V 


De acuerdo con la ecuación (15.26), 


„ _ 3V3 V m 3V3 X 169.7 

V a = 271.63 =-eos oi n =-eos a n 


de aquí se determina el ángulo de retardo a a = 14.59°. 
b. I a = 10% de 49.73 = 4.973 A y 

Ego = V a - R a I a = 271.63 - 0.25 X 4.973 = 270.39 V 


De la ecuación (15.4), la velocidad sin carga es 


Ego 270.39 30 

ü> 0 = -rrV = = 196 62 rad/s es decir 196 62 X — = 1877.58 rpm 

K v If 1.2 X 1.146 tt 


c. La regulación de velocidad se define como sigue: 

velocidad sin carga - velocidad a plena carga 1877.58 - 1800 


velocidad a plena carga 


1800 


= 0.043 o sea 4.3% 


Ejemplo 15.6 Determinación del rendimiento de un propulsor trifásico por convertidor 
completo con control de campo 

La velocidad de un motor de 20 hp, 300 V, 900 rpm de cd con excitación separada se controla con un conver¬ 
tidor trifásico completo. El circuito de campo también se controla con un convertidor trifásico completo. La 
alimentación de ca a los convertidores de armadura y de campo es trifásica, conectada en Y, de 208 V, 60 Hz. 
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La resistencia de la armadura es R a = 0.25 íl, la resistencia del circuito de campo es Rf = 145 íl y la constan¬ 
te de voltaje del motor es K v = 1.2 V/a rad/s. Las pérdidas por fricción viscosa y sin carga pueden conside¬ 
rarse despreciables. Las corrientes de armadura y de campo son continuas y sin rizo, a) Si el convertidor de 
campo se opera a la corriente máxima de campo y el par desarrollado es T d - 116 Nm a 900 rpm, determi¬ 
nar el ángulo de retardo a a de la armadura, b) Si el convertidor del circuito de campo se ajusta a la corrien¬ 
te máxima de campo, el par desarrollado es T d = 116 N m, y el ángulo de retardo del convertidor de la 
armadura es a a = 0, determinar la velocidad del motor, c) Para la misma demanda de carga que en b) deter¬ 
minar el ángulo de retardo del convertidor de campo si hay que aumentar la velocidad a 1800 rpm. 

Solución 

R a = 0.25 Í1, R f = 145 íl, K v = 1.2 V/A rad/s y V L = 208 V. El voltaje de fase es V p = 208/V3 = 120 V y 
V m = V2 X 120 = 169.7 V. 

a. T d - 116 N m yw = 900 tt/ 30 = 94.25 rad/s. Para corriente máxima en el campo, a j = 0. De la 
ecuación (15.27), 


De la ecuación (15.4), 


Vf = 


If = 


3 X V3 X 169.7 


280.7 

145 


TT 

= 1.936 A 


280.7 V 


4 = 


T d 

K v l f 


116 

1.2 X 1.936 


49.93 A 


E g = K v I f o> = 1.2 X 1.936 X 94.25 = 218.96 V 
V a = E g + I a R a = 218.96 + 49.93 X 0.25 = 231.44 V 

De acuerdo con la ecuación (15.26), 


V a = 231.44 = 


3 x V3 x 169.7 
-eos CL a 

TT 


de donde el ángulo de retardo es a a = 34.46°. 
b. a a = 0 y 


V a 

Es 


3 X V3 X 169.7 


= 280.7 V 


TT 

= 280.7 - 49.93 X 0.25 = 268.22 V 


y la velocidad es 


O) 


Kvlf 


268.22 
1.2 X 1.936 


115.45 rad/s 


osea 


1102.5 rpm 


c. a) = 1800 tt/ 30 = 188.5 rad/s 

E g = 268.22V = 1.2 X 188.5 X I f osea I f = 1.186A 
V f = 1.186 X 145 = 171.97 V 
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De acuerdo con la ecuación (15.27), 

„ „„ 3 X V3 X 169.7 

Vf = 171.97 =-cosotf 

1 TT 3 

que proporciona el ángulo de retardo como ay = 52.2°. 


Punto clave de la sección 15.5 

• Un propulsor trifásico usa un convertidor trifásico. El propulsor trifásico se clasifica de 
acuerdo con el tipo de convertidor trifásico. En general, un propulsor por semiconvertidor 
opera en un cuadrante; un propulsor por convertidor completo en dos cuadrantes y con un 
convertidor dual en cuatro cuadrantes. La excitación del campo se suele alimentar con 
un convertidor completo. 

15.6 PROPULSORES POR CONVERTIDOR CD-CD 

Los propulsores por convertidor cd-cd (o simplemente por pulsador) se usan mucho en aplica¬ 
ciones de tracción en todo el mundo. Se conecta un convertidor cd-cd entre una fuente de volta¬ 
je fijo de cd y un motor de cd para variar el voltaje de armadura. Además del control de voltaje 
de armadura, un convertidor cd-cd puede proporcionar frenado regenerativo de los motores, y 
puede regresar energía a la fuente. Esta propiedad de ahorro de energía es atractiva en especial 
para los sistemas de transporte con paradas frecuentes, como por ejemplo, transporte masivo 
rápido (MRT, de mass rapid transit). Los propulsores por convertidor cd-cd también se usan en 
los vehículos eléctricos de baterías (BEV, de battery electric vehicle). Un motor de cd puede ope¬ 
rarse en uno de los cuatro cuadrantes controlando los voltajes (o las corrientes) en la armadura 
o en el campo. Con frecuencia se requiere invertir las terminales de armadura o de campo para 
que el motor opere en el cuadrante deseado. 

Si la alimentación no es receptiva durante el frenado regenerativo, el voltaje de línea aumen¬ 
taría y ese frenado no se hará. En este caso, es necesaria una forma alternativa de frenado, como 
por ejemplo el frenado reostático. Los modos posibles de control de un propulsor por convertidor 
cd-cd son: 

1. Control por potencia (o por aceleración). 

2. Control por freno regenerativo. 

3. Control por freno reostático. 

4. Control combinado por freno regenerativo y reostático. 

15.6.1 Principio del control por potencia 

El convertidor cd-cd se usa para controlar el voltaje de la armadura de un motor de cd. El arre¬ 
glo de circuito de un motor de cd alimentado por convertidor y con excitación separada se ve en 
la figura 15.18a. El interruptor del convertidor cd-cd podría ser un transistor o un convertidor 
cd-cd de conmutación forzada con tiristor, como el que se describió en la sección 5.3. Es un propul¬ 
sor de un cuadrante, como se ve en la figura 15.18b. Las formas de onda del voltaje de armadura, 
corriente de carga y corriente de entrada se ven en la figura 15.18c, suponiendo que la carga es 
altamente inductiva. 

El voltaje promedio de la armadura es 

v a = kV s (15.31) 

donde k es el ciclo de trabajo del convertidor cd-cd. La potencia alimentada al motor es 

P 0 = V a I a = kV s I a 


(15.32) 
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FIGURA 15.18 

Propulsor de cd alimentado por convertidor en control de potencia. 


donde I a es la corriente promedio en la armadura del motor, y no contiene rizo. Suponiendo que 
el convertidor cd-cd es sin pérdida, la potencia en la entrada es P t = P Q = kV s I s . El valor prome¬ 
dio de la corriente de entrada es 


I s = kl a 


(15.33) 


La resistencia equivalente de entrada al propulsor por convertidor cd-cd, vista desde la alimen¬ 
tación, es 


R 


eq 


Yi = Yl1. 

Is I a k 


(15.34) 


Si se varía el ciclo de trabajo k, se puede controlar el flujo de la potencia al motor (y su veloci¬ 
dad). Para una inductancia finita del circuito de la armadura, se puede aplicar la ecuación (5.21) 
para determinar el rizo máximo pico a pico de corriente como sigue: 

A/ m áx = ~j¡r tanh ttt - (15.35) 

donde R m y L m son la resistencia y la inductancia total del circuito de armadura, respectivamen¬ 
te. Para un motor con excitación separada, R m = R a + toda resistencia en serie, y L m = L a + 
cualquier inductancia en serie. Para un motor serie, R m = R a + Rf + cualquier resistencia en se¬ 
rie y L m = L a + Lf+ cualquier inductancia en serie. 


Ejemplo 15.7 Determinación de los parámetros de rendimiento de un propulsor por convertidor cd-cd 

Un motor de cd con excitación separada se alimenta con un convertidor cd-cd (como se ve en la figura 
15.18a), y la fuente es de 600 V cd. La resistencia de armadura es R a = 0.05 (1. La constante de fem inducida 
del motor es K v = 1.527 V/A rad/s. La corriente promedio en la armadura es I a = 250 A. La corriente en el 
campo es If = 2.5 A. La corriente en la armadura es continua y su rizo es despreciable. Si el ciclo de trabajo 
del convertidor cd-cd es 60%, determinar a) la potencia de entrada desde la fuente; b) la resistencia equiva¬ 
lente de entrada del propulsor por convertidor cd-cd; c) la velocidad del motor, y d) el par desarrollado. 
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Solución 

V s = 600 V, I a = 250 Ay k = 0.6. La resistencia total del circuito de la armadura es R m = R a = 0.05 ft. 

a. De acuerdo con la ecuación (15.32), 

Pi = kV s I a = 0.6 X 600 X 250 = 90 kW 

b. De acuerdo con la ecuación (15.34), R eq = 600/(250 X 0.6) = 4 ft. 

c. De acuerdo con la ecuación (15.31), V a =0.6 X 600 = 360 V. La fuerza contraelectromotriz es 

E g = V a - R m I m = 360 - 0.05 X 250 = 347.5 V 

De acuerdo con la ecuación (15.2), la velocidad del motor es 

347.5 30 

co = * = 91.03rad/s osea 91.03 x — = 869.3rpm 

1.527 X 2.5 tt F 

d. De acuerdo con la ecuación (15.4), 

T d = 1.527 X 250 X 2.5 = 954.38 N-m 


15.6.2 Principio del control por freno regenerativo 

En el frenado regenerativo, el motor funciona como un generador y la energía cinética del motor y 
de la carga se regresa a la alimentación. El principio de transferencia de energía de una fuente de 
cd a otra de mayor voltaje se describió en la sección 5.4, y se puede aplicar en el frenado regene¬ 
rativo de los motores de cd. 

La aplicación de los convertidores cd-cd en el frenado regenerativo se puede explicar con 
la figura 15.19a. Requiere rearreglar el interruptor del modo de potencia al modo de frenado re¬ 
generativo. Supongamos que la armadura de un motor con excitación separada está girando por 
la inercia del motor (y de la carga); y en el caso de un sistema de transporte, la energía cinética del 
vehículo o del tren haría girar el eje de la armadura. Entonces, si se activa el transistor, la corriente 
de armadura aumenta debido a la puesta en corto de las terminales del motor. Si se desconecta 
el convertidor cd-cd, el diodo D m se activaría y la energía almacenada en las inductancias del cir¬ 
cuito de la armadura sería transferida a la fuente, siempre y cuando la fuente sea receptiva. Es un 
propulsor de un cuadrante, que opera en el segundo cuadrante, como se ve en la figura 15.19b. 
La figura 15.19c muestra las formas de onda de voltaje y corriente, suponiendo que la corriente 
en la armadura es continua y sin rizo. 

El voltaje promedio a través del convertidor cd-cd es 

Vch = (1 - k)V, (15.36) 

Si I a es la corriente promedio de armadura, la potencia regenerada se puede determinar con 

Pg = mi - k) (15.37) 

El voltaje generado por el motor, cuando funciona como generador, es 
E g = K v If(ú 

= V ch + R m I a = (1 - k)V¡¡ + R m I a 


(15.38) 




www.elsolucionario.org 

15.6 Propulsores por convertidor cd-cd 665 



(b) Cuadrante 


v ch 

V c 








kT T 




kT 1 

r 





kT T 

(c) Formas de onda 


FIGURA 15.19 

Frenado regenerativo de motores de cd con excitación separada. 


donde K v es la constante de la máquina y w es la velocidad de la máquina, en rads/s. Por consi¬ 
guiente, la resistencia equivalente de carga del motor, cuando funciona como generador, es 

R eq = Y- = j-(l - k) + R m (15.39) 

la la 

Al variar el ciclo de trabajo k, se puede variar la resistencia equivalente de carga, vista por el mo¬ 
tor, desde R m hasta (V s /I a + R m ), y se puede controlar la potencia regenerativa. 

Según la ecuación (5.30), las condiciones para que los potenciales y la polaridad de los dos 
voltajes sean permisibles son 

o *(E g - R m I a ) ^ v s ( 15 . 40 ) 

de donde la velocidad mínima de frenado del motor es 


es decir 


Eg K i-^rnin If R/n la 


Wn 


R,n [a 

K v I f 


(15.41) 


y o» s: u) m(n . La velocidad máxima de frenado de un motor serie se puede determinar con la ecua¬ 
ción (15.40): 


es decir 


K v^mixlf Rfn I a V s 


• w máx 


K v I f 


+ Rm Ia 

KvIf 


(15.42) 


y o> < w máx . 
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El frenado regenerativo es efectivo sólo si la velocidad del motor está entre esos dos lími¬ 
tes, es decir, o) mín < co < <*> máx . En cualquier velocidad menor que a) mín se necesitaría un arreglo 
alternativo para frenar. 

Aunque los motores serie de cd se usan en forma tradicional para aplicaciones de tracción 
debido a su alto par de arranque, un generador excitado en serie es inestable cuando trabaja con 
una fuente de voltaje fijo. Así, para funcionar como suministro de tracción se requiere un control 
separado de excitación, y ese arreglo del motor serie, en el caso normal, es sensible a las fluctua¬ 
ciones del voltaje de suministro, y se requiere una respuesta dinámica rápida para proporcionar 
un control adecuado de frenado. La aplicación de un convertidor cd-cd permite el frenado rege¬ 
nerativo de motores serie de cd, debido a su rápida respuesta dinámica. 

Un motor de cd con excitación separada es estable en el frenado regenerativo. La armadu¬ 
ra y el campo se pueden controlar en forma independiente para proporcionar el par requerido 
durante el arranque. Los motores serie alimentados por convertidor cd-cd y los motores cd con 
excitación separada son adecuados para aplicaciones de tracción. 


Ejemplo 15.8 Determinación del rendimiento de un propulsor alimentado por convertidor cd-cd 
en el frenado regenerativo 

Un convertidor cd-cd se usa en el frenado regenerativo de un motor serie cd similar al que se ve en el arreglo 
de la figura 15.19a. El voltaje de suministro de cd es 600 V. La resistencia de la armadura es R a = 0.02 O y 
la del campo es Rf = 0.03 ü. La constante de fem inducida es K v = 15.27 mV/A rad/s. La corriente promedio 
de armadura se mantiene constante en I a = 250 A. La corriente en la armadura es continua y tiene rizo des¬ 
preciable. Si el ciclo de trabajo del convertidor cd-cd es 60%, determine a) el voltaje promedio V'ch a través 
del convertidor cd-cd; b) la potencia regenerada a la fuente, P g , c) la resistencia equivalente de carga del 
motor cuando funciona como generador, /? eq , d) la velocidad mínima permisible de frenado, a> mín , 3) la velo¬ 
cidad máxima permisible de frenado, oj máx y f) la velocidad del motor. 

Solución 

V s = 600 V, I a = 250 A, K v = 0.01527 V/a rad/s, k - 0.6. Para un motor serie, R m = R a + F¡= 0.02 4- 0.03 = 
0.05 n. 

a. De acuerdo con la ecuación (15.36), V ch = (1 - 0.6) X 600 = 240 V. 

b. De acuerdo con la ecuación (15.37), P g = 250 X 600 X (1 - 0.6) = 60 kW. 

c. De acuerdo con la ecuación (15.39), R eq = (600/250)(l - 0.6) + 0.05 = 1.01 íl. 

d. De la ecuación (15.41), la velocidad mínima permisible de frenado es 

0.05 30 

a) mín = q qi 527 = 3-274 rad/s o sea 3.274 X — = 31.26 rpm 

e. Según la ecuación (15.42), la velocidad máxima permisible de frenado es 

600 0.05 

<jo máx = „ ^ -—— + — — _ = 160.445 rad/s o sea 1532.14 rpm 

máx 0.01527 X 250 0.01527 F 

f. Según la ecuación (15.38), E g = 240 + 0.05 X 250 = 252.5 V, y la velocidad del motor es 

252.5 

w = ■ ■ ■_ --—— = 66.14 rad/s es decir 631.6 rpm 

0.01527 X 250 F 
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Nota: La velocidad del motor disminuye con el tiempo. Para mantener en el mismo valor a 
la corriente en la armadura, debe ajustarse la resistencia efectiva de carga del generador serie, 
variando el ciclo de trabajo del convertidor cd-cd. 

15.6.3 Principio del convertidor por freno reostático 

En el frenado reostático, la energía se disipa en un reóstato, lo cual podría no ser una propiedad 
deseable. En los sistemas de MRT se puede usar esa energía en la calefacción de los trenes. El 
frenado reostático también se llama frenado dinámico. En la figura 15.20a se muestra un arreglo 
de frenado reostático de un motor de cd con excitación separada. Es un propulsor de un cua¬ 
drante, que opera en el segundo cuadrante, como se ve en la figura 15.20b. La figura 15.20c 
muestra las formas de onda de corriente y voltaje, suponiendo que la corriente en la armadura es 
continua y sin rizo. 

La corriente promedio en el resistor de frenado es 

4 = 4(1 - k) ( 15 . 43 ) 

y el voltaje promedio a través del resistor de frenado es 

V b = R„I a {\ - k) (15.44) 

La resistencia equivalente de carga del generador es 

= T = M 1 - k) + R m (15.45) 

La potencia disipada en el resistor R b es 

P„ = I 2 a R„( 1 - k ) (15.46) 



FIGURA 15.20 

Frenado reostático de motores de cd con excitación separada. 
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Al controlar el ciclo de trabajo /c, se puede variar la resistencia efectiva de carga desde R m hasta 
R m + R b , y se puede controlar la potencia de frenado. La resistencia de frenado R b determina la 
especificación de voltaje máximo del convertidor cd-cd. 


Ejemplo 15.9 Determinación del rendimiento de un propulsor alimentado por convertidor cd-cd 
en el frenado reostático 

Un convertidor cd-cd se usa en el frenado reostático de un motor cd con excitación separada, como se ve en la 
figura 15.20a. La resistencia de la armadura es R a = 0.05 ÍL El resistor de frenado es R b = 5 ÍL La constante de 
fem inducida es K v = 1.527 V/A rad/s. La corriente promedio en la armadura se mantiene constante en I a = 
150 A. La corriente en la armadura es continua y tiene rizo despreciable. La corriente del campo es If = 1.5 A. 
Si el ciclo de trabajo del convertidor cd-cd es 40%, determinar a) el voltaje promedio a través del convertidor 
cd-cd, y*. b) la potencia disipada P b en el resistor de frenado, c) la resistencia equivalente de carga del motor 
funcionando como generador, R eq , d) la velocidad del motor y e) el voltaje pico del convertidor cd-cd, V p . 

Solución 

I a = 150 A, K v = 1.527 V/A rad/s, k = 0.4, y R m = R a = 0.05 ü. 

a. De acuerdo con la ecuación (15.44), V ch = V b = 5 X 150 X (1 - 0.4) = 450 V. 

b. De acuerdo con la ecuación (15.46), P b = 150 x 150 X 5 X (1 - 0.4) = 67.5 kW. 

c. De acuerdo con la ecuación (15.45), R eq = 5 X (1 - 0.4) + 0.005 = 3.05 íl. 

d. La fem generada es E g = 450 + 0.05 X 150 = 457.5 V, y la velocidad de frenado es 

E g 457.5 

co = = -— = 199.74 rad/s es decir 1907.4 rpm 

K v If 1.527 X 1.5 

e. El voltaje pico del convertidor cd-cd, V p = I a R b = 150 X 5 = 750 V. 


15.6.4 Principio del control combinado por freno regenerativo y reostático 

El frenado regenerativo es eficiente respecto a la energía. Por otra parte, en el frenado reostáti¬ 
co la energía se disipa en forma de calor. Si la fuente es parcialmente receptiva, que es el caso 
normal en los sistemas prácticos de tracción, lo más eficiente respecto a la energía sería un con¬ 
trol combinado por freno regenerativo y reostático. La figura 15.21 muestra un arreglo en el que 
el frenado reostático se combina con el frenado regenerativo. 

Durante los frenados regenerativos, el voltaje de línea se detecta en forma continua. Si es 
mayor que cierto valor predeterminado, que en el caso normal es 20% mayor que el voltaje de 



FIGURA 15.21 

Frenado regenerativo y reostático combinados. 


■o 















www.elsolucionario.org 


15.6 Propulsores por convertidor cd-cd 669 


línea, se remueve el frenado regenerativo y se aplica uno reostático. Permite una transferencia 
casi instantánea de frenado regenerativo a reostático si la línea se vuelve no receptiva, aunque 
sea en forma momentánea. En cada ciclo, el circuito lógico determina la receptividad de la fuen¬ 
te. Si es no receptiva, se activa el tiristor T R para desviar la corriente del motor al resistor R b . El 
tiristor T r q s autoconmutado cuando se activa el transistor Q x en el siguiente ciclo. 

15.6.5 Propulsores por convertidor cd-cd de dos y cuatro cuadrantes 

Durante el control de la potencia, un propulsor por convertidor cd-cd opera en el primer cua¬ 
drante, donde el voltaje de armadura y la corriente de armadura son positivos, como se ve en la 
figura 15.18b. En un frenado regenerativo, el propulsor por convertidor cd-cd opera en el segun¬ 
do cuadrante, donde el voltaje de armadura es positivo y la corriente de armadura es negativa, 
como se ve en la figura 15.19b. Se requiere la operación de dos cuadrantes, que se ve en la figura 
15.22a, para permitir el control de la potencia y el frenado regenerativo. El arreglo de circuito de 
un propulsor transistorizado de dos cuadrantes se ve en la figura 15.22b. 

Control de potencia. Operan el transistor Q x y el diodo D 2 . Cuando Q x se activa, el vol¬ 
taje de suministro V s se conecta a las terminales del motor. Cuando Q x se desactiva, disminuye la 
corriente de armadura que pasa por el diodo de corrida libre D 2 . 

Control regenerativo. Operan el transistor Q 2 y el diodo D x . Cuando se activa Q 2 , el mo¬ 
tor funciona como generador y aumenta la corriente en la armadura. Cuando Q 2 se desactiva, el 
motor, funcionando como generador, regresa energía a la fuente a través del diodo regenerativo 
D\. En aplicaciones industriales se requiere operación en cuatro cuadrantes, como la que mues¬ 
tra la figura 15.23a. En la figura 15.23b se ve un propulsor transistorizado de cuatro cuadrantes. 

Control de potencia en avance. Operan los transistores Q x y Q 2 . Los transistores 0 3 y Q 4 
están desactivados. Cuando Q x y Q 2 se activan juntos, aparece el voltaje de alimentación a través 
de las terminales del motor, y aumenta la corriente en la armadura. Cuando se desactiva Q x y Q 2 
sigue activado, la corriente en la armadura disminuye a través de Q 2 y D 4 . En forma alternativa, 
se pueden desactivar Q x y Q 2 a la vez, mientras que la corriente en la armadura es forzada a dis¬ 
minuir a través de D 3 y D 4 . 


o- 

+ 



A D 
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o 



(a) Cuadrante 


(b) Circuito 


FIGURA 15.22 

Propulsor por convertidor transistorizado cd-cd de dos cuadrantes. 
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FIGURA 15.23 

Propulsor por convertidor transistorizado cd-cd de cuatro cuadrantes. 

Regeneración en avance. Los transistores Q u Q 2 y Q 3 están desactivados. Cuando se activa 
el transistor Q 4 , la corriente en la armadura aumenta y pasa por Q 4 y D 2 . Cuando Q 4 se desacti¬ 
va, el motor funciona como generador y regresa energía a la fuente, a través de Dj y D 2 . 

Control de potencia en reversa. Operan los transistores Q 3 y Q 4 . Los transistores Q { y Q 2 
están desactivados. Cuando se activan juntos Q 3 y Q 4 , la corriente en la armadura sube y pasa en 
dirección inversa. Cuando Q 3 está desactivado y Q 4 está activado, la corriente en la armadura 
disminuye, pasando por Q 4 y D 2 . En forma alternativa, se pueden desactivar tanto Q 3 como Q 4 , 
mientras la corriente en la armadura es forzada a decaer a través de D x y D 2 . 

Regeneración en reversa. Los transistores Q u Q 3 y Q 4 están desactivados. Cuando se ac¬ 
tiva Q 2 , la corriente en la armadura aumenta pasando por Q 2 y D 4 . Cuando Q 2 se desactiva, la 
corriente en la armadura decrece y el motor regresa energía a la fuente a través de D 3 y D 4 . 

15.6.6 Convertidores cd-cd polifásicos 

Si se operan en paralelo dos o más convertidores cd-cd y su fase está desplazada entre sí en tt/m, 
como se ve en la figura 15.24a, la amplitud de los rizos de la corriente de carga disminuye y la fre¬ 
cuencia de rizo aumenta [7,8]. El resultado es que se reducen las corrientes armónicas generadas 
en el convertidor cd-cd hacia la alimentación. También se reducen los tamaños de los filtros de 
entrada. La operación polifásica permite reducir los inductores de aplanamiento, que en el caso 
normal se conectan en el circuito de la armadura de los motores de cd. Los inductores separados 
en cada fase se usan para compartir la corriente. La figura 15.24b muestra las formas de onda de 
corriente con u convertidores cd-cd. 

Para u convertidores cd-cd en operación polifásica, se puede demostrar que se satisface la 
ecuación (5.21) cuando k = 1/2 u y el rizo máximo de corriente de carga, pico a pico, viene a ser 



(15.47) 


donde L m y R m son la inductancia y la resistencia total de la armadura, respectivamente. Para 
4 ufL m ^> /? m , se puede aproximar el rizo máximo de corriente en la carga, pico a pico, a 
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FIGURA 15.24 

Convertidores polifásicos cd-cd. 


A^máx 


4 ufL m 


(15.48) 


Si se usa un filtro LC en la entrada, se puede aplicar la ecuación (5.125) para determinar el valor 
rms de la «-ésima componente armónica generada por el convertidor cd-cd en la alimentación: 


1 + ( 2nmif) 2 L e C e nh 
1 + (nuf/f 0 ) 21,,h 


(15.49) 


























































www.elsolucionario.org 


672 Capítulo 15 Propulsores de cd 


donde I nh es el valor rms de la n-é sima componente armónica de la corriente del convertidor cd-cd 
y/o = [l/2TrL e C e ] es la frecuencia de resonancia del filtro de entrada. Si ( nuflfo ) » 1, la n-ésima 
armónica de corriente en la alimentación se vuelve 



(15.50) 


Las operaciones polifásicas son adecuadas para propulsores de motores grandes, en espe¬ 
cial si la corriente requerida por la carga es grande. Sin embargo, si se considera la complejidad 
adicional implicada al aumentar la cantidad de convertidores cd-cd, no hay mucha reducción en 
las armónicas generadas por el convertidor cd-cd en la línea de alimentación, si se usan más de 
dos convertidores cd-cd [7]. En la práctica, son factores importantes tanto la magnitud como la 
frecuencia de las armónicas en la corriente de línea, para determinar el nivel de interferencias en 
los circuitos de señalización. En muchos sistemas de transporte rápido hasta comparten una línea 
común. Los circuitos de señalización son sensibles a determinadas frecuencias, y la reducción de 
magnitud de armónicas al emplear una operación polifásica de convertidores cd-cd podría gene¬ 
rar frecuencias dentro de la banda de sensibilidad, lo cual podría causar más problemas de los 
que se resuelven con esa operación. 


Ejemplo 15.10 Determinación del pico de corriente de rizo en la carga, de dos convertidores 
cd-cd polifásicos 

Dos convertidores cd-cd controlan un motor con excitación separada, y su operación tiene fases desplazadas 
por tt/2. El voltaje de alimentación al propulsor por convertidor cd-cd es V s = 220 V, la resistencia total del cir¬ 
cuito de la armadura es R m = 4 íl, la inductancia total del circuito de armadura es L m = 15 mH y la frecuencia 
de cada convertidor cd-cd es /= 350 Hz. Calcular la corriente de rizo máxima pico a pico en la carga. 

Solución 

La frecuencia efectiva de pulsación es/ e = 2 X 350 = 700 Hz, R m - 4 H, L m = 15 mH, u = 2 y V s = 220 V. 
4 ufL m = 4 X 2 X 350 X 15 X 10 -3 = 42. Como 42 » 4, se puede usar la ecuación aproximada (15.48), y 
con ella obtener el rizo pico a pico de corriente máxima por la carga, A/ máx = 220/42 = 5.24 A. 


Ejemplo 15.11 Determinación de la armónica de la corriente de línea de dos convertidores 
polifásicos cd-cd con un filtro de entrada 

Un motor de cd con excitación separada se controla mediante dos convertidores cd-cd polifásicos. La co¬ 
rriente promedio en la armadura es I a = 100 A. Se usa un filtro sencillo LC en la entrada, con L e = 0.3 mH 
y C e = 4500 |xF. Cada convertidor cd-cd opera a una frecuencia / = 350 Hz. Determinar el valor rms de la 
componente fundamental de la armónica de corriente generada por el convertidor cd-cd en la alimentación. 

Solución 

I a = 100 A, u = 2, L e = 0.3 mH, C e = 4500 fxF y / 0 = 1/(2tt VL e C e ) = 136.98 Hz. La frecuencia efectiva 
del convertidor cd-cd es f e = 2 X 350 = 700 Hz. De acuerdo con los resultados del ejemplo 9.13, el valor rms 
de la componente fundamental de la corriente del convertidor cd-cd es I xh = 45.02 A. Según la ecuación 
(15.49), la componente fundamental de la corriente armónica generada por el convertidor cd-cd es 


_ 4^02 _ 

1 + (2 X 350/136.98) 2 


1.66 A 
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Puntos clave de la sección 15.6 

• Es posible arreglar el convertidor cd-cd para que alimente al motor, o en frenado regene¬ 
rativo o reostático. Un propulsor alimentado por convertidor cd-cd puede operar en cua¬ 
tro cuadrantes. 

• Con frecuencia se usan convertidores cd-cd polifásicos para suministrar corriente de carga 
que no pueda manejar un convertidor cd-cd. Los convertidores cd-cd polifásicos tienen la 
ventaja de aumentar la frecuencia efectiva del convertidor y con ello reducen los valores 
de los componentes y el tamaño del filtro de entrada. 

15.7 CONTROL EN LAZO CERRADO DE LOS PROPULSORES DE CD 

La velocidad de los motores de cd varía cuando cambia el par de giro de la carga. Para mantener 
una velocidad constante, se debe hacer variar en forma continua el voltaje de armadura (y/o de 
campo), variando el ángulo de retardo de los convertidores ca-cd, o el ciclo de trabajo de los con¬ 
vertidores cd-cd. En los sistemas propulsores prácticos se requiere operarlos a par constante o a 
potencia constante; además, se requiere que la aceleración y la desaceleración sean controladas. 
La mayor parte de los propulsores industriales operan como sistemas de lazo cerrado con re- 
troalimentación. Un sistema de control en lazo cerrado presenta las ventajas de mejor exactitud, 
rápida respuesta dinámica y menores efectos de las perturbaciones en la carga y las no Idealida¬ 
des del sistema [9]. 

En la figura 15.25 se ve el diagrama de bloques de un propulsor de cd con excitación separa¬ 
da alimentado por convertidor. Si disminuye la velocidad del motor debido a la aplicación de par 
adicional de carga, aumenta el V e de error de velocidad. El controlador de velocidad responde con 
una mayor señal de control K c , cambia el ángulo de retardo o el ciclo de trabajo del convertidor y 
aumenta el voltaje de armadura del motor. Con mayor voltaje de armadura se desarrolla más par 
de giro para restaurar la velocidad del motor a su valor original. El propulsor pasa, en el caso nor¬ 
mal, por un periodo transitorio hasta que el par motor desarrollado es igual al par de carga. 

15.7.1 Función de transferencia en lazo abierto 

Las características de estado estable de los propulsores de cd, que se describieron en las secciones 
anteriores, son de gran importancia para seleccionar propulsores de cd, y no son suficientes cuando 
el propulsor tiene control por lazo cerrado. También es importante el conocimiento del comporta¬ 
miento dinámico, que en el caso normal se expresa en forma de una función de transferencia. 


Alimentación 



FIGURA 15.25 

Diagrama de bloques de un propulsor de motor de cd alimentado por convertidor 
y en lazo cerrado. 
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Fuente de 
alimentación 



FIGURA 15.26 

Propulsor de motor de cd con excitación separada, alimentado por convertidor. 

El arreglo de circuito de un propulsor de motor cd con excitación separada y alimentado 
por convertidor, con control por lazo abierto, se ve en la figura 15.26. La velocidad del motor se 
ajusta estableciendo el voltaje v r de referencia (o de control). Suponiendo un convertidor lineal 
en la potencia, de ganancia K 2 , el voltaje de armadura del motor es 

v a = K 2 v r (15.51) 

Suponiendo que la corriente de campo If del motor y que la constante K v de fuerza contralec- 
tromotriz permanecen constantes durante cualquier perturbación transitoria, las ecuaciones 
del sistema son 


€g Kylj'ÍÚ 

di a di a 

v a = B m i a + L m + e g = R m i a + L m — + K v I f U> 


T,¡ - K,Ifi a 

diú 

Td = K,Ifi a — J — + Bu) + T l 


(15.52) 

(15.53) 

(15.54) 

(15.55) 


El comportamiento transitorio se puede analizar pasando las ecuaciones del sistema a las trans¬ 
formadas de Laplace con condiciones iniciales cero. Al transformar las ecuaciones (15.51), 
(15.53) y (15.55) se obtienen 


Vais) = K 2 V r (s) 

v a (s) = R m I a {s) + sL m I a {s) + K v I f bi(s) 

T d (s) = K,I f I a (s) = sJoí(s) + Bo)(s) + T l (s ) 
De acuerdo con la ecuación (15.57), la corriente en la armadura es 

V a (s) - K v If(ú{s) 


W) = 


+ R m 
Vais) ~ KJMS) 
Rm(s T a + 1) 


(15.56) 

(15.57) 

(15.58) 

(15.59) 


(15.60) 
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FIGURA 15.27 

Diagrama de bloques para el control en lazo abierto de un propulsor de motor de cd con excitación separada. 


donde j a = L^/R^ se llama constante de tiempo del circuito de la armadura del motor. De acuerdo 
con la ecuación (15.58), la velocidad del motor es 


co(s) 


Us) - Tjis) 

sJ + B 

TAs) - Tjjs) 

B(sj m + 1) 


(15.61) 

(15.62) 


donde i m = J/B se llama constante de tiempo mecánica del motor. Se pueden usar las ecuaciones 
(15.56), (15.60) y (15.62) para trazar el diagrama de bloques del lazo abierto que se ve en la figura 
15.27. Dos perturbaciones posibles son el voltaje de control V r y el par de carga T L . Se pueden de¬ 
terminar las respuestas de estado permanente combinando la respuesta individual debida a V r y T L . 

La respuesta debida a un cambio en escalón (función escalón) del voltaje de referencia se 
obtiene igualando T L a cero. La respuesta de la velocidad debida al voltaje de referencia es, de 
acuerdo con la figura 15.27, 

__ ^2 _ 

VM ~ s\l a ' r m ) + *(t. + T m ) + 1 + ( K v I f ) 2 !R m B ( • ’ 


La respuesta debido a un cambio en el par de carga T L se puede obtener igualando V r a cero. El 
diagrama de bloques para una perturbación de cambio en escalón de par de carga se ve en la fi¬ 
gura 15.28. 


<0(5) = _ (l/fl)(ST a + 1) _ 

Tl{s) S 2 (vT m) + s(T a + T m ) + 1 + ( K v I f ) 2 /R m B 


(15.64) 



FIGURA 15.28 

Diagrama de bloques en lazo abierto para la entrada de una perturbación de par motor. 
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Usando el teorema del valor final, la relación de estado estable para un cambio de velocidad Ato, 
debido a un cambio en escalón en el voltaje de control AU r y debido a un cambio en escalón en 
el par de carga kT L se puede determinar con las ecuaciones (15.63) y (15.64), respectivamente, 
sustituyendo 5 = 0. 


Ao) 


A a) 


K 2 K v I f 

R m B + ( K v I f ) 2 


R m B + (K v I f ) 


AK 

2 A T l 


(15.65) 

(15.66) 


Los motores serie de cd se usan extensamente en aplicaciones de tracción, donde la veloci¬ 
dad de estado permanente está determinada por fuerzas de fricción y de gradiente. Al ajustar el 
voltaje de la armadura, el motor puede operarse a par (o a corriente) constante hasta la veloci¬ 
dad base, que corresponde al voltaje máximo de armadura. En la figura 15.29 se ve un propulsor 
de motor serie de cd, controlado por convertidor cd-cd. 

El voltaje de armadura está relacionado con el voltaje de control (o de referencia) mediante 
una ganancia lineal K 2 del convertidor cd-cd. Suponiendo que la fuerza contraelectromotriz K v no 
cambie con la corriente de armadura y permanezca constante, las ecuaciones del sistema son 


K 2 v r 

(15.67) 


(15.68) 

(Un 


R m ia + + e g 

(15.69) 

KÁ 

(15.70) 

+ Bo> + T l 
dt L 

(15.71) 


La ecuación (15.70) contiene un producto de no linealidades de tipo variable, y en consecuencia ya 
no sería válido aplicar las técnicas de función de transferencia. Sin embargo, se pueden linealizar 



FIGURA 15.29 

Propulsor de motor serie de cd alimentado por convertidor cd-cd. 
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estas ecuaciones considerando una perturbación pequeña en el punto de operación. Se definirán 
los parámetros del sistema en tomo al punto de operación como sigue: 

e g = E g o + Ae g i a = I a0 4 A i a v a = 4 Av a T d = T d0 4 A T d 

a) = co 0 + Acó v r = V r0 4 Av r T l = T lo 4 A T l 

Si se reconoce que A i a , Aod y (A i a 2 ) son muy pequeñas y tienden a cero, se pueden linealizar como 
sigue las ecuaciones (15.67) a (15.71) 


Av a = K 2 Av r 
Ae g = K v (I a o A 03 + o) 0 A/ fl ) 
d(Ai a ) 

&v a - R m Ai a + L m ——— 4 - Ae g 

AT d = 2 K v I a0 Ai a 
d( Ao)) 

A T d = J v ; + B Acu 4 A T l 
dt L 

Al transformar estas ecuaciones en el dominio de Laplace resulta 


A V a (s) = K 2 AV r (s) (15.72) 

A E g {s) = K v [I a o Aco(j) 4 o) 0 AI a (s)] (15.73) 

A V a (s) = R m AI a (s) 4 sL m Al a is) 4 A E¿s) (15.74) 

AT d is) = 2K v I a0 AI a is) (15.75) 

A T d (s) = sJ Ao )(s) 4 B Ac ú{s) 4 A T L (s) (15.76) 


Estas cinco ecuaciones son suficientes para establecer el diagrama de bloques de un propul¬ 
sor de motor serie de cd, como se ve en la figura 15.30. En esa figura es evidente que cualquier 
cambio, sea del voltaje de referencia o del par de carga, puede causar un cambio de velocidad. El 
diagrama de bloques para un cambio de voltaje de referencia se ve en la figura 15.31a, y para un 
cambio de par de carga se ve en la figura 15.31b. 



-Aü>(s) 


FIGURA 15.30 

Diagrama de bloques en lazo abierto para un propulsor de motor serie de cd, alimentado por convertidor 
cd-cd. 
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(a) Cambio de voltaje en escalón 


(b) Cambio de par en escalón 



- Atu(s) 



■ Aíü(s) 


FIGURA 15.31 

Diagrama de bloque para distribuciones de voltaje de referencia y de par de carga. 


15.7.2 Función de transferencia en lazo cerrado 

Una vez que se conocen los modelos de motores, sé pueden agregar trayectorias de retroalimen- 
tación para obtener la respuesta deseada en la salida. Para cambiar el arreglo en lazo abierto de 
la figura 15.26 a un sistema en lazo cerrado, se conecta un sensor de velocidad al eje de salida. La 
señal del sensor, que es proporcional a la velocidad, se amplifica en un factor K x y se compara 
con el voltaje de referencia V n para formar el voltaje de error V e . El diagrama completo de blo¬ 
ques se presenta en la figura 15.32. 

La respuesta en lazo cerrado debida a un cambio en el voltaje de referencia se puede de¬ 
terminar con la figura 15.28 y con T L = 0. La función de transferencia se transforma en 

<d(s) _ K 2 K v If/(R m B) _ (15 77) 

Vr(s) ~ s 2 (T flTm ) + S (T a + T m ) + 1 + [(K v I f ) 2 + K x K 2 K v I f \! R m B 



•o>(s) 


FIGURA 15.32 

Diagrama de bloques para el control de un motor de cd con excitación separada en lazo cerrado. 
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La respuesta debida a un cambio en el par de carga T L también se puede obtener de la figura 
15.32, igualando V r a cero. La función de transferencia es 


<■>(*) __ (l/fi)(5T fl + 1) _ 

Tl(s) S 2 (vr m ) + S( T fl + T m ) + 1 + [(K v f f ) 2 + K x K 2 K v I f ]!R m B 


(15.78) 


Al aplicar el teorema del valor final, el cambio de velocidad Acó de estado permanente, debido a 
un cambio en escalón del voltaje de control, AV n y a un cambio en escalón del par de carga, AT¿, 
se puede determinar con las ecuaciones (15.77) y (15.78), respectivamente, sustituyendo 5 = 0. 


Acó 


Acó 


__ 4V 

«,„« + IKJi'í + K,K 2 K,1, ' 

/? 

A TI ^ rj** 

~~R^B + (K v I f f + K,K 2 K v I f L 


(15.79) 

(15.80) 


En la figura 15.32 sólo se usa retroalimentación de velocidad. En la práctica, se requiere 
que el motor opere a una velocidad determinada, pero debe satisfacer el par de carga, que de¬ 
pende de la corriente en la armadura. Mientras el motor opera a determinada velocidad, si se 
aplica una carga en forma repentina, la velocidad disminuye y el motor tarda en llegar a la velo¬ 
cidad deseada. Una retroalimentación de velocidad con un lazo interno de corriente, como el 
que se ve en la figura 15.33, proporciona una respuesta más rápida a cualquier perturbación en 
el comando de velocidad, par de carga y voltaje de alimentación. 

El lazo de corriente se usa para compensar una demanda repentina de par motor, bajo una 
condición transitoria. La salida e c del controlador de velocidad se aplica al limitador de corrien¬ 
te, el cual establece la referencia de corriente 7 fl ( ref) para el lazo de corriente. La corriente de ar¬ 
madura, I a , es detectada con un sensor de corriente, se filtra en forma normal con un filtro activo 
para eliminar el rizo y se compara con la corriente de referencia 4( re f). El error de corriente se 
procesa en un controlador de corriente, cuya salida v c ajusta el ángulo de disparo del convertidor, 
y hace que la velocidad del motor llegue a su valor deseado. 

Todo error positivo de velocidad causado por un aumento ya sea en el comando de veloci¬ 
dad o en la demanda de par de carga, producen una alta corriente / fl ( re f) de referencia. El motor 
acelera para corregir el error de velocidad y al final se estabiliza en una nueva / fl ( re f), que hace 
que el par del motor sea igual al par de la carga, dando como resultado un error de velocidad 
cercano a cero. Para cualquier error positivo grande de velocidad, el limitador de corriente satu¬ 
ra y limita la corriente de referencia / fl ( re f) en un valor máximo / fl ( máx) . A continuación se corrige 
el error de velocidad a la corriente máxima permisible en la armadura, I a (máx) hasta que el error 
de velocidad se vuelve pequeño y el limitador de corriente sale de la saturación. En el caso normal, 
el error de velocidad se corrige con I a menor que el valor permisible 7 a ( máx ). 

El control de velocidad desde cero hasta la velocidad base se hace, en el caso normal, con 
la intensidad de campo máxima mediante control de voltaje de armadura, y el control arriba de la 
velocidad base se debería hacer disminuyendo el campo al voltaje nominal de la armadura. En el 
lazo de control del campo, se compara la fuerza contraelectromotriz E g ( = V a — R a I a ) con un 
voltaje de referencia E g(jQÍ) , que en general es de 0.85 a 0.95 del voltaje nominal de la armadura. 
Para velocidades menores que la velocidad de base, el error e¡ de campo es grande, se satura el 
controlador de campo y con ello se aplica el voltaje y la corriente máximos en el campo. 

Cuando la velocidad se acerca a la velocidad base, V a está muy cercano al valor nominal, 
y el controlador de campo sale de la saturación. Para un comando de velocidad mayor que la ve¬ 
locidad base, el error de velocidad causa un valor mayor de V a . El motor acelera, aumenta la 
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Alimentación de ca 



FIGURA 15.33 

Control de velocidad en lazo cerrado con lazo interno de corriente y debilitamiento de campo. 


fuerza contraelectromotriz E g y disminuye el error ey de campo. Entonces disminuye la corriente 
de campo y la velocidad del motor continúa aumentando, hasta que llega a su valor deseado. Así, 
el control de la velocidad a valores mayores que la de base, se obtiene al debilitar, disminuir, el 
campo mientras que el voltaje entre terminales de armadura se mantiene cerca del valor nomi¬ 
nal. En el modo de debilitamiento de campo, el propulsor responde con mucha lentitud, debido 
a la constante de tiempo de campo, que es grande. En el caso normal se usa un convertidor com¬ 
pleto en el campo, porque tiene la capacidad de invertir el voltaje, reduciendo con ello la co¬ 
rriente en el campo, en forma mucho más rápida que un semiconvertidor. 

Un propulsor alimentado por convertidor cd-cd puede operar con una fuente de cd recti¬ 
ficada, o con una batería. También pueden operar en uno, dos o cuatro cuadrantes, permitiendo 
algunas alternativas para llenar los requisitos de la aplicación [9]. Los sistemas de servopropulsor 
usan, en el caso normal, el convertidor completo de cuatro cuadrantes, como se ve en la figura 15.34, 
que permite un control bidireccional de velocidad con posibilidades de frenado regenerativo. Para 
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+ v cd 



FIGURA 15.34 

Sistema de control de velocidad y posición para propulsor alimentado por convertidor cd-cd con un puente IGBT. 


propulsión en avance, los transistores 7\ y T 4 y el diodo D 2 se usan como convertidor reductor, 
que suministra un voltaje variable v a a la armadura, que es 

Ua = SK cd (15.81) 

donde V CD es el voltaje de alimentación de cd al convertidor, y 8 es el ciclo de trabajo del tran¬ 
sistor 7\. 

Durante el frenado regenerativo en la dirección de avance, el transistor T 2 y el diodo Di se 
usan como convertidor elevador, que regula la corriente de frenado por el motor, ajustando en 
forma automática el ciclo de trabajo de T 2 . La energía del motor que frena regresa ahora a la 
fuente pasando por el diodo D b ayudada por la fuerza contraelectromotriz del motor y la ali¬ 
mentación de cd. El convertidor de frenado, formado por T 2 y D x , se puede usar para mantener la 
corriente de frenado regenerativo en el valor máximo admisible, hasta llegar a la velocidad cero. 
La figura 15.35 muestra un perfil típico de aceleración-desaceleración de un propulsor alimentado 
por convertidor cd-cd bajo control por lazo cerrado. 


Ejemplo 15.12 Determinación de la respuesta de velocidad y par motor de un propulsor 
alimentado por convertidor 

Un motor de cd con excitación separada, de 50 kW, 240 V, 1700 rpm, está controlado con un convertidor, co¬ 
mo se ve en el diagrama de bloques de la figura 15.32. La corriente del campo se mantiene constante en I¡ = 
1.4 A y la constante de fuerza contraelectromotriz de la máquina es K v = 0.91 V/A rad/s. La resistencia de 
la armadura es R m = 0.1 Í1 y la constante de fricción viscosa es B = 0.3 Nm/rad/s. La amplificación del sen¬ 
sor de velocidad es K { = 95 mV/rad/s y la ganancia del controlador de potencia es K 2 = 100. a) Determinar 
el par especificado del motor, b) Determinar el voltaje de referencia V r para excitar al motor a la velocidad 
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FIGURA 15.35 

Perfil típico de un propulsor de cuatro cuadrantes alimentado por convertidor cd-cd. 
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especificada, c) Si se mantiene sin cambio el voltaje de referencia, determinar la velocidad a la cual el motor 
desarrolla su par especificado, d) Si el par de carga aumenta 10% del valor especificado, determinar la velo¬ 
cidad del motor, e) Si el voltaje de referencia se reduce 10%, determine la velocidad del motor, f) Si aumen¬ 
ta el par de carga en 10% del valor especificado, y el voltaje de referencia se reduce 10%, determinar la 
velocidad del motor, g) Si no hubiera retroalimentación en un control en lazo abierto, determinar la regula¬ 
ción de velocidad para un voltaje de referencia V r = 2.31 V. h) Determinar la regulación de velocidad con 
un control en lazo cerrado. 


Solución 

If = 1.4 A, K v = 0.91 V/A rad/s, K x = 95 mV/rad/s, K 2 = 100, R m = 0.1 O, B = 0.3 N m/rad/s y co nom = 1700 
tt/ 30 = 178.02 rad/s. 


a. El par motor especificado es T L = 50,000/178.02 = 280.87 Nm. 

b. Ya que V a = K 2 V n para control en lazo cerrado la ecuación (15.65) da como resultado 


(O _ (O _ Kylf 

Va ~ KM ~ R m B + (KJf ) 2 


0.91 X 1.4 

0.1 X 0.3 + (0.91 X 1.4) 2 


= 0.7707 


A la velocidad especificada, 




O) 

0.7707 


178.02 

0.7707 


230.98 V 


y el voltaje retroalimentado es 

V b = Ki ü> = 95 X 10~ 3 X 178.02 = 16.912 V 


Con control en lazo cerrado. (V r — Vb)Ki = V a , o sea (V r — 16.912) X 100 = 230.98, de donde el 
voltaje de referencia es V r = 19.222 V. 

c. Para V r = 19.222 V y A T L = 280.87 N m, la ecuación (15.80) da como resultado 


A a) 


_0.1 X 280.86_ 

0.1 X 0.3 + (0.91 x 1.4) 2 + 95 x 10" 3 x 100 x 0.91 x 1.4 
—2.04 rad/s 


La velocidad al par especificado es 


o) = 178.02 - 2.04 = 175.98 rad/s o sea 1680.5 rpm 


d. A T l = 1.1 X 280.87 = 308.96 N m, y la ecuación (15.80) da como resultado 


. 0.1 X 308.96 

A cu =--- - - 

0.1 X 0.3 + (0.91 X 1.4) 2 + 95 x 10 -3 x 100 x 0.91 x 1.4 

= -2.246 rad/s 
La velocidad del motor es 

o) = 178.02 - 2.246 = 175.774 rad/s o sea 1678.5 rpm 


e. SV r = -0.1 X 19.222 = -1.9222 V y la ecuación (15.79) determina el cambio de la velocidad 


Acó 


_100 X 0.91 X 1.4 X 1.9222_ 

0.1 x 0.3 + (0.91 x 1.4) 2 + 95 x 10 -3 x 100 x 0.91 x 1.4 
-17.8 rad/s 
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La velocidad del motor es 

cd = 178.02 - 17.8 = 160.22 rad/s o sea 1530 rpm 

f. Se puede calcular la velocidad del motor aplicando la superposición: 

o) = 178.02 - 2.246 - 17.8 = 158 rad/s o sea 1508.5 rpm 

g. \V r = 2.31 V, y con la ecuación (15.65) se obtiene 

100 X 0.91 X 1.4 X 2.31 

A a) =-- = 178.02 rad/s o sea 1700 rpm 

0.1 x 0.3 + (0.91 x 1.4) 2 

y la velocidad sin carga es w = 178.02 rad/s, o sea 1700 rpm. Para plena carga, A T L - 280.87 N-m, 
y con la ecuación (15.66) se obtiene 


Ato = — 


0.1 X 280.87 


= -16.99 rad/s 


0.1 x 0.3 + (0.91 x 1.4) 2 
y la velocidad a plena carga es 

o) = 178.02 - 16.99 = 161.03 rad/s o sea 1537.7 rpm 
La regulación de velocidad con control en lazo abierto es 

1700 - 1537.7 


1537.7 


= 10.55% 


h. Se usa la velocidad obtenida en c), y la regulación de velocidad con control en lazo cerrado es 

1700 - 1680.5 


1680.5 


= 1.16% 


Nota: Con control en lazo cerrado, la regulación de velocidad se reduce en un factor aproxi¬ 
mado 10, de 10.55% a 1.16%. 

15.7.3 Control por lazo de seguimiento de fase 

Para tener un control preciso de velocidad en los servosistemas, lo que se usa en el caso normal 
es control en lazo cerrado. La velocidad, que es detectada por sensores analógicos (por ejemplo, 
un tacómetro), se compara con la velocidad de referencia para generar la señal de error y variar 
el voltaje de armadura del motor. Esos dispositivos analógicos para detectar velocidad y compa¬ 
rar señales no son ideales, y la regulación de la velocidad es mayor que 0.2%. Se puede mejorar 
el regulador de velocidad si se usa control digital por lazo de seguimiento de fase (PLL, de pha- 
se-locked-loop) [10]. En la figura 15.36a se muestra el diagrama de bloques de un propulsor de 
motor cd alimentado por convertidor con control PLL, y el diagrama de bloques de la función 
de transferencia se ve en la figura 15.36b. 

En un sistema de control PLL, la velocidad del motor se convierte en un tren de pulsos 
digitales mediante un codificador de velocidad. La salida del codificador actúa como señal de re- 
troalimentación de velocidad con la frecuencia/o El detector de fase compara el tren de pulsos (o 
frecuencia) f r con la frecuencia retroalimentada / 0 y proporciona un voltaje de salida modulado 
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(a) 



(b) 


FIGURA 15.36 

Sistema de control por lazo de seguimiento de fase. 


por ancho de pulso (PWM), V e , que es proporcional a la diferencia de fases y frecuencias de los tre¬ 
nes de pulsos de referencia y retroalimentado. El detector (o comparador) de fase se consigue en 
forma de circuito integrado. Un filtro de lazo pasabajas convierte el V e del tren de pulsos en un V c 
continuo que hace variar la salida del convertidor de potencia, y a su vez la velocidad del motor. 

Cuando el motor funciona a la misma velocidad que la del tren de pulsos de referencia, 
las dos frecuencias se sincronizan (o se “amarran”) entre sí mediante una diferencia de fases. La 
salida del detector de fases sería un voltaje constante, proporcional a la diferencia de fases, y 
la velocidad de estado permanente del motor se mantendría a un valor fijo, independiente de la 
carga del motor. Toda perturbación que contribuya al cambio de velocidad daría como resultado 
una diferencia de fases, y la salida del detector de fase respondería de inmediato variando la ve¬ 
locidad del motor, en dirección y magnitud tal que se conserve el seguimiento, “amarre”, de las 
frecuencias de referencia y de retroalimentación. La respuesta del detector de fase es muy rápi¬ 
da. Mientras las dos frecuencias estén “amarradas”, la regulación de velocidad, en el caso ideal, 
sería cero. Sin embargo, en la práctica se limita a 0.002%, lo que representa una mejora impor¬ 
tante respecto al sistema analógico de control de velocidad. 

15.7.4 Control de propulsores de cd por microcomputadora 

El esquema de control analógico para un propulsor de motor de cd alimentado por convertidor 
se puede implementar con componentes electrónicos. Un esquema de control analógico tiene 
varias desventajas: no linealidad del sensor de velocidad, dependencia de temperatura, deriva y 
desplazamientos. Una vez formado un circuito de control que satisfaga ciertos criterios de rendi¬ 
miento, podría requerir cambios importantes en los circuitos lógicos, con conexiones permanentes, 
para cumplir con otros requisitos de rendimiento. 
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Con un control por microcomputadora se reducen el tamaño y los costos de las partes electró¬ 
nicas con conexión permanente, mejorando la fiabilidad y el rendimiento del control. Este esquema 
de control se implementa en el programa de cómputo, y es flexible para cambios de estrategia de 
control que cumplan con distintas características de funcionamiento, o para agregar otras funciones 
de control. También, un sistema de control por microcomputadora puede efectuar varias funcio¬ 
nes deseables: conectar y desconectar la alimentación principal, arranque y paro del propulsor, 
control de velocidad, control de corriente, vigilancia de las variables de control, inicio de protección 
e interrupción automática, diagnóstico para localizar fallas incorporadas y comunicación con una 
computadora central supervisora. La figura 15.37 muestra un esquema de un control de un propul¬ 
sor de cd alimentado por convertidor de cuatro cuadrantes, controlado con microcomputadora. 

La señal de velocidad se alimenta a la microcomputadora con un convertidor analógico a 
digital (A/D). Para limitar la corriente en la armadura del motor, se usa un lazo interno de con¬ 
trol de corriente. La señal de corriente en la armadura se puede alimentar a la microcomputado¬ 
ra a través de un convertidor A/D, o muestreando la corriente en la armadura. Se requiere el 
circuito de sincronización de línea para sincronizar la generación de los pulsos de disparo con la 
frecuencia de la línea de alimentación. Aunque la microcomputadora puede hacer las funciones 
de generador de pulsos de disparo y de circuito lógico, esas funciones se muestran fuera de ella. 
El amplificador de pulsos proporciona el aislamiento necesario, y produce pulsos de disparo de 
la magnitud y duración requeridas. Se ha vuelto la norma tener un propulsor controlado con mi¬ 
croprocesador. El control analógico casi se ha vuelto obsoleto. 


Microcomputadora 



FIGURA 15.37 

Esquema de un propulsor de cd en cuatro cuadrantes controlado por computadora. 



























































www.elsolucionario.org 


Referencias 687 


Puntos clave de la sección 15.7 

• La función de transferencia describe la respuesta en la velocidad para cualquier cambio en 
par motor o en la señal de referencia. 

• Se pide a un propulsor de motor que funcione a una velocidad deseada y con cierto par de 
carga. 

• Se aplica un lazo adicional de corriente a la trayectoria de retroalimentación para permitir 
respuesta más rápida a cualquier perturbación en la velocidad, par de carga y voltaje de 
alimentación comandados. 

RESUMEN 

En los propulsores de cd, los voltajes de armadura y de campo de los motores de cd se varían 
mediante convertidores ca-cd o convertidores cd-cd. Los propulsores alimentados por converti¬ 
dor ca-cd se usan en el caso normal en aplicaciones con velocidad variable, mientras que los pro¬ 
pulsores alimentados por convertidor cd-cd son más adecuados para aplicaciones de tracción. 
Los motores cd serie son los que más se usan en aplicaciones de tracción, debido a su capacidad 
de alto par de arranque. 

Los propulsores de cd se pueden clasificar, en el sentido amplio, en tres tipos, dependiendo 
de la alimentación: 1) propulsores monofásicos, 2) propulsores trifásicos y 3) propulsores de con¬ 
vertidor cd-cd. A su vez, cada propulsor se puede subdividir en tres tipos, dependiendo de los 
modos de operación: a) propulsores de un cuadrante, b) propulsores de dos cuadrantes y c) pro¬ 
pulsores de cuatro cuadrantes. La propiedad de ahorro de energía de los propulsores alimenta¬ 
dos por convertidor cd-cd es muy atractiva para aplicarla en sistemas de transporte donde se 
requieran paradas frecuentes. 

El control en lazo cerrado, que tiene muchas ventajas, es lo que se usa en el caso normal en 
los propulsores industriales. La regulación de velocidad de los propulsores de cd se puede mejo¬ 
rar bastante usando control por PLL. Los esquemas analógicos de control, formados por compo¬ 
nentes electrónicos conectados en forma permanente, tienen flexibilidad limitada y ciertas 
desventajas, mientras que los propulsores controlados por microcomputadora, que se implemen- 
tan en el programa, son más flexibles y pueden efectuar muchas funciones convenientes. 
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PREGUNTAS DE REPASO 



15.1 ¿Cuáles son los tres tipos de propulsores de cd de acuerdo con la alimentación? 

15.2 ¿Qué es la característica de magnetización de los motores de cd? 

15.3 ¿Cuál es la finalidad de un convertidor en los propulsores de cd? 

* 15.4 ¿Qué es una velocidad base de los motores cd? - 

* 15.5 ¿Cuáles son los parámetros que se varían para controlar la velocidad de los motores de cd con exci¬ 

tación separada? 

t 15.6 ¿Cuáles son los parámetros que se varían para controlar la velocidad de los motores serie de cd? 
i 15.7 ¿Por qué los motores serie de cd se usan principalmente en aplicaciones de tracción? 

15.8 ¿Qué es velocidad de regulación de los propulsores de cd? 

15.9 ¿Cuál es el principio de los propulsores de motor de cd alimentados por semiconvertidor trifásico? 

15.10 ¿Cuál es el principio de los propulsores de motor de cd alimentados por semiconvertidor trifásico? 

15.11 ¿Cuáles son las ventajas y desventajas de los propulsores de motor cd alimentados por convertidor 
monofásico completo? 

15.12 ¿Cuáles son las ventajas y desventajas de los propulsores de motor de cd alimentados por semicon¬ 
vertidor trifásico? 

15.13 ¿Cuáles son las ventajas y desventajas de los propulsores de motor de cd alimentados por converti¬ 
dor trifásico completo? 

15.14 ¿Cuáles son las ventajas y desventajas de los propulsores de motor de cd alimentados por semicon¬ 
vertidor trifásico? 

15.15 ¿Cuáles son las ventajas y desventajas de los propulsores de motor de cd alimentados por converti¬ 
dor trifásico dual? 

15.16 ¿Por qué es preferible usar un convertidor completo para el control del campo en los motores con 
excitación separada? 

15.17 ¿Qué es un propulsor de cd en un cuadrante? 

15.18 ¿Qué es un propulsor de cd en dos cuadrantes? 

15.19 ¿Qué es un propulsor de cd en cuatro cuadrantes? 

15.20 ¿Cuál es el principio de frenado regenerativo de los propulsores de motor cd alimentados por 

convertidor cd-cd? 

15.21 ¿Cuál es el principio del frenado reostático de los propulsores de motor de cd alimentados por 
convertidor cd-cd? 

15.22 ¿Cuáles son las ventajas de los propulsores de cd alimentados por convertidor cd-cd? 

15.23 ¿Cuáles son las ventajas de los convertidores cd-cd polifásicos? 

15.24 ¿Cuál es el principio de los propulsores de cd con control en lazo cerrado? 

15.25 ¿Cuáles son las ventajas del control de los propulsores de cd en lazo cerrado? 

15.26 ¿Cuál es el principio de los propulsores de cd con control por lazo de seguimiento de fase? 

15.27 ¿Cuáles son las ventajas del control de los propulsores de cd por lazo de seguimiento de fase? 

15.28 ¿Cuál es el principio del control de los propulsores de cd por microcomputadora? 

15.29 ¿Cuáles son las ventajas del control de los propulsores de cd por microcomputadora? 

15.30 ¿Qué es la constante de tiempo mecánica de los motores de cd? 

15.31 ¿Qué es la constante de tiempo eléctrica de los motores de cd? 


PROBLEMAS 

15.1 Un motor de cd con excitación separada se alimenta con una fuente de cd de 600 V para controlar la 
velocidad de una carga mecánica, y la corriente de campo se mantiene constante. La resistencia y las 
pérdidas en la armadura son despreciables, a) Si el par de carga es T L = 550 N-m a 1500 rpm, de¬ 
termine la corriente I a en la armadura, b) Si la corriente en la armadura permanece igual que en el 
punto a), y la corriente del campo se reduce de tal modo que el motor funciona con una velocidad de 
2800 rpm, determine el par de carga. 
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15.2 Repita el problema 15.1 si la resistencia de armadura es R a = 0.12 íl. Las pérdidas por fricción visco¬ 
sa y en vacío son despreciables. 

15.3 Un motor de cd de 30 hp, 440 V, 2000 rpm con excitación separada controla una carga que requiere un 
par de giro T L = 85 N-m a 1200 rpm. La resistencia del circuito del campo es Rf = 294 íl, la del circui¬ 
to de la armadura es R a = 0.12 íl y la constante de voltaje del motor es K v = 0.7032 V/A rad/s. El vol¬ 
taje del campo es Vf = 440 V. Las pérdidas por fricción viscosa y en vacío son despreciables. Se puede 
suponer que la corriente en la armadura es continua y sin rizo. Determine a) E g , la fuerza contraelec¬ 
tromotriz; b) el voltaje requerido en la armadura, V a \ c) la corriente especificada en la armadura del 
motor, y d) la regulación de velocidad a plena carga. 

15.4 Un motor serie de cd, de 120 hp, 600 V, 1200 rpm controla una carga que requiere un par motor T L = 
185 N-m a 1100 rpm. La resistencia del circuito de campo es Rf = 0.06 íl, la del circuito de la armadura 
es R a = 0.04 íl y el la constante de voltaje es K v = 32 mV/A rad/s. Las pérdidas por fricción viscosa y 
en vacío son despreciables. La corriente en la armadura es continua y sin rizo. Determine a) la fuerza 
contraelectromotriz, E g \ b) el voltaje requerido en la armadura, V a ; c) la corriente especificada en la 
armadura, y d) la regulación de velocidad a plena carga. 

15.5 La velocidad de un motor con excitación separada se controla con un semiconvertidor monofásico 
como el de la figura 15.12a. También la corriente del campo se controla con un semiconvertidor, y esa 
corriente se ajusta a su valor máximo posible. El voltaje de alimentación de ca al convertidor de la ar¬ 
madura y del campo es monofásica, de 208 V, 60 Hz. La resistencia de la armadura es R a = 0.12 íl, la 
del campo es Rf = 220 íl y la constante de voltaje del motor es K v = 1.055 V/A rad/s. El par de carga 
es T l = 75 N-m a una velocidad de 700 rpm. Las pérdidas por fricción viscosa y sin carga son despre¬ 
ciables. Las corrientes en la armadura y en el campo son continuas y sin rizo. Determine a) la corrien¬ 
te del campo, If, b) el ángulo de retardo del convertidor en el circuito de la armadura, a fl , y c) el factor 
de potencia (FP) en la entrada del circuito de la armadura. 

15.6 La velocidad de un motor de cd con excitación separada se controla con un convertidor monofásico 
completo, como en la figura 15.13a. También el circuito del campo se controla con un convertidor 
completo, y se ajusta la corriente en el campo a su valor máximo posible. El voltaje de suministro de 
ca a los convertidores de armadura y de campo es monofásico, de 208 V, 60 Hz. La resistencia de ar¬ 
madura es R a = 0.50 íl, la resistencia del circuito del campo es Rf = 345 íl y la constante de voltaje 
del motor es K v = 0.71 V/A rad/s. Las pérdidas por fricción viscosa y en vacío son despreciables. Las 
corrientes de armadura y de campo son continuas y sin rizo. Si el ángulo de retardo del convertidor 
de la armadura es a fl = 45°, y la corriente de armadura del motor es I a = 55 A, determine a) el par de¬ 
sarrollado por el motor, T d \ b) la velocidad o>, y c) el FP en la entrada del propulsor. 

15.7 Si se invierte la polaridad de la fem inducida en el problema 15.6, invirtiendo la polaridad de la co¬ 
rriente del campo, determine a) el ángulo de retardo u d del convertidor del circuito de la armadura, 
para mantener constante la corriente en la armadura con el mismo valor de I a = 55 A, y b) la poten¬ 
cia retroalimentada a la alimentación, durante el frenado regenerativo del motor. 

15.8 La velocidad de un motor de cd de 20 hp, 300 V, 1800 rmp con excitación separada se controla con 
un propulsor trifásico por convertidor completo. También la corriente en el campo se controla con un 
convertidor trifásico completo, y se ajusta a su valor máximo posible. La entrada de ca es trifásica, 
conectada en Y, de 208 V, 60 Hz. La resistencia de la armadura es R a = 0.35 íl y la del campo es Rf = 
250 íl; la constante de voltaje del motor es K v = 1.15 V/a rad/s. Las corrientes en la armadura y en el 
campo son continuas y sin rizo. Las pérdidas por fricción viscosa y en vacío son despreciables. Deter¬ 
mine a) el ángulo de retardo a a del convertidor de la armadura, si el motor suministra la potencia es¬ 
pecificada a la velocidad especificada; b) la velocidad sin carga, si los ángulos de retardo son los 
mismos que en el punto a) y la corriente en la armadura, en vacío, es el 10% del valor especificado, y 
c) la regulación de la velocidad. 

15.9 Repita el problema 15.8 si los circuitos de la armadura y del campo se controlan con semiconvertido- 
res trifásicos. 

15.10 La velocidad de un motor de cd, de 20 hp, 300 V, 900 rpm con excitación separada se controla con un 
convertidor trifásico completo. El circuito del campo también se controla con un convertidor trifásico 
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completo. La alimentación de ca a los convertidores de armadura y de campo es trifásica, conectada 
en Y, de 208 V, 60 Hz. La resistencia de la armadura es R a - 0.15 O, la del campo es Rf = 145 Í1 y la 
constante de voltaje del motor es K v = 1.15 V/A rad/s. Las pérdidas por fricción viscosa y en vacío 
son despreciables. Las corrientes de armadura y de campo son continuas y sin rizo, a) Si el converti¬ 
dor del campo se opera con la corriente máxima en el campo, y el par desarrollado es T d = 106 N-m 
a 750 rpm, determine el ángulo de retardo a a del convertidor de armadura, b) Si se ajusta el converti¬ 
dor del circuito de campo a la corriente máxima en el campo, el par desarrollado es T d = 108 N-m y 
el ángulo de retardo a a del convertidor de la armadura es a a = 0, determine la velocidad, c) Para la 
misma demanda de carga que en el punto b), determine el ángulo de retardo del convertidor de cam¬ 
po, si hay que aumentar la velocidad a 1800 rpm. 

15.11 Repita el problema 15.10 si los circuitos de armadura y de campo se controlan con semiconvertidores 
trifásicos. 

15.12 Un convertidor cd-cd controla la velocidad de un motor serie. La resistencia de la armadura es R a = 
0.04 ft, la del campo es Rf = 0.06 O y la constante de fuerza contraelectromotriz es K v = 35 mV/rad/s. 
El voltaje de entrada de cd al convertidor cd-cd es V s = 600 W. Si se requiere mantener un par motor 
constante T d = 547 N-m, haga una gráfica de la velocidad del motor en función del ciclo de trabajo, /c, 
del convertidor cd-cd. 

15.13 Un convertidor cd-cd controla la velocidad de un motor con excitación separada. La resistencia de la 
armadura es R a = 0.05 fí. La constante de fuerza contraelectromotriz es K v — 1.527 V/A rad/s. La co¬ 
rriente de campo especificada es lf = 2.5 A. El voltaje de entrada al convertidor cd-cd es V s = 600 V. 
Si se requiere mantener un par desarrollado constante T d = 547 N-m, haga una gráfica de la velocidad 
del motor en función del ciclo de trabajo k del convertidor cd-cd. 

15.14 Un motor serie de cd se alimenta con un convertidor cd-cd, como se ve en la figura 15.18a, de una 
fuente de cd de 600 V. La resistencia de la armadura es R a = 0.03 O, y la del campo es Rf = 0.05 O. La 
constante de fuerza contraelectromotriz del motor es K v = 15.27 mV/A rad/s. La corriente promedio 
en la armadura es I a = 450 A. La corriente en la armadura es continua y contiene rizo despreciable. 
Si el ciclo de trabajo del convertidor cd-cd es 75%, determine a) la potencia de entrada de la fuente; 

b) la resistencia de entrada equivalente del propulsor por convertidor cd-cd; c) la velocidad del motor, 
y d) el par desarrollado por el motor. 

15.15 El propulsor de la figura 15.19a se opera en frenado regenerativo de un motor serie de cd. El voltaje 
de suministro de cd es 600 V. La resistencia de la armadura es R a 0.03 H y la del campo es Rf = 0.05 íl. 
La constante de fuerza contraelectromotriz del motor es K v = 12 mV/A rad/s. La corriente promedio 
en la armadura se mantiene constante, en I a = 350 A. La corriente en la armadura es continua y con¬ 
tiene rizo despreciable. Si el ciclo de trabajo del convertidor cd-cd es 50%, determine a) el voltaje 
promedio a través del convertidor cd-cd, v*; b) la potencia generada P g hacia la alimentación de cd; 

c) la resistencia de carga equivalente del motor trabajando como generador, R eq ; d) la velocidad de 
frenado mínima permisible, ü) mín ; e) la velocidad de frenado máxima permisible, u) máx , y f) la veloci¬ 
dad del motor. 

15.16 Un convertidor cd-cd se usa en el frenado reostático de un motor serie de cd, como se ve en la figura 
15.20. La resistencia de la armadura es R a = 0.03 Í1 y la del campo es Rf = 0.05 ft. El resistor de fre¬ 
nado es R b = 5 íl. La constante de fuerza contraelectromotriz es K v = 14 mV/A rad/s. La corriente 
promedio en la armadura se mantiene constante, en I a = 250 A. La corriente en la armadura es con¬ 
tinua y su rizo es despreciable. Si el ciclo de trabajo del convertidor cd-cd es 60%, determine a) el vol¬ 
taje promedio ^ch a través del convertidor cd-cd; b) la potencia disipada en el resistor, P ¿>; c) la 
resistencia equivalente de carga del motor cuando funciona como generador, /? eq ; d) la velocidad del 
motor, y e) el voltaje pico del convertidor cd-cd. 

15.17 Dos convertidores cd-cd controlan a un motor, como se muestra en la figura 15.24a, y operan con fase 
desplazada tt/ m, siendo m la cantidad de convertidores polifásicos cd-cd. El voltaje de suministro es 
V s = 440 V, la resistencia total del circuito de la armadura es R m = 8 íl, la inductancia del circuito de 
la armadura es L m — 12 mH, y la frecuencia de cada convertidor cd-cd es /= 250 Hz. Calcule el valor 
máximo del rizo de corriente pico a pico en la carga. 
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15.18 Para el problema 15.17 haga una gráfica del valor máxima del rizo de corriente pico a pico en la carga 
en función de la cantidad de convertidores polifásicos cd-cd. 

15.19 Un motor de cd se controla con dos convertidores polifásicos cd-cd. La corriente promedio en la 
armadura es I a = 250 A. Se usa un filtro simple LC en la entrada, con L e = 0.35 mH y C e = 5600 jjlF. 
Cada convertidor cd-cd se opera a una frecuencia / = 250 Hz. Determine el valor rms de la compo¬ 
nente fundamental de la corriente armónica, generada por el convertidor cd-cd, en la alimentación. 

15.20 Para el problema 15.19, haga una gráfica de la componente fundamental rms de la corriente armónica 
generada por el convertidor cd-cd en la alimentación, en función de la cantidad de convertidores 
polifásicos cd-cd. 

15.21 Un motor de cd de 40 hp, 230 V, 3500 rpm con excitación separada se controla con un convertidor li¬ 
neal de ganancia K 2 = 200. El momento de inercia de la carga del motor es J - 0.156 Nm/rad/s, la 
constante de fricción viscosa es despreciable, la resistencia total de la armadura es R m = 0.045 O y 
la inductancia total de la armadura es L m = 730 mH. La constante de fuerza contraelectromotriz es 
K v = 0.542 V/A rad/s, y la corriente de campo se mantiene constante en /y = 1.25 A. a) Obtenga la 
función de transferencia (o(s)/V7(s) y a >(s)/T L (s) del motor con lazo abierto, b) Calcule la velocidad 
del motor en estado permanente, si el voltaje de referencia es V r = 1 V y el par de carga es el 60% del 
valor especificado. 

15.22 Repita el problema 15.21 con un control en lazo cerrado si la amplificación del sensor de velocidad es 
K\ ~ 3 mV/rad/s. 

15.23 El motor del problema 15.21 se controla con un convertidor lineal de ganancia K 2 , en lazo cerrado. Si 
la amplificación del sensor de velocidad es K x = 3 mV/rad/s, determine la ganancia K 2 del converti¬ 
dor para limitar la regulación de velocidad a 1 % a plena carga. 

15.24 Un motor de cd de 60 hp, 230 V, 1750 rpm con excitación separada se controla con un convertidor, co¬ 
mo se ve en el diagrama de bloques de la figura 15.32. La corriente del campo se mantiene constante 
en lf— 1.25 A y la constante de fuerza contraelectromotriz de la máquina es K v = 0.81 V/ A rad/s. La 
resistencia de la armadura es R a = 0.02 íl y la constante de fricción viscosa es B - 0.3 N m/rad/s. 
La amplificación del sensor de velocidad es K x = 96 mV/rad/s, y la ganancia del controlador de poten¬ 
cia es K 2 = 150. a) Determine el par especificado del motor, b) Determine el voltaje de referencia V r 
para controlar el motor a la velocidad especificada, c) Si se conserva sin cambio el voltaje de referen¬ 
cia, determine la velocidad a la cual el motor desarrolla el par especificado. 

15.25 Repita el problema 15.24. a) Si aumenta el par de carga en 20% del valor especificado, determine la 
velocidad del motor, b) Si el voltaje de referencia se reduce 10%, determine la velocidad del motor, 
c) Si se reduce el par de carga en 15% del valor especificado, y el voltaje se reduce 20%, determine la 
velocidad del motor, d) Si no hubiera retroalimentación, como en un control en lazo abierto, determi¬ 
ne la regulación de velocidad para un voltaje de referencia V r = 1.24 V. e) Determine la regulación de 
velocidad con un control en lazo cerrado. 

15.26 Un motor de cd de 40 hp, 230 V, 3500 rpm excitado en serie se controla con un convertidor lineal de 
ganancia K 2 = 200. El momento de inercia de la carga del motor es / = 0.156 N m/rad/s, la constante 
de fricción viscosa es despreciable, la resistencia total de la armadura es R m = 0.045 ü y la inductan¬ 
cia total de la armadura es L m = 730 mH. La constante de fuerza contraelectromotriz es K v = 450 mH. 
a) Obtenga la función de transferencia u(s)/V r (s) y íú(s)/T l (s) para el motor en lazo abierto, b) Calcule 
la velocidad del motor en estado permanente si el voltaje de referencia es V r = 1 V, y el par de carga 
es 60% del valor especificado. 

15.27 Repita el problema 15.26 con control en lazo cerrado, si la amplificación del sensor de velocidad es 
K x = 3 mV/rad/s. 
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CAPÍTULO 16 

Propulsores de ca 


Los objetivos de aprendizaje para este capítulo son los siguientes: 

• Estudiar las características de control de los motores de inducción y los métodos para controlar la 
velocidad 

• Estudiar el principio del control vectorial u orientado al campo para motores de inducción 

• Comprender los tipos de motores síncronos 

• Estudiar las características de control de los motores síncronos y los métodos para controlar la 
velocidad 

• Comprender los métodos para controlar la velocidad de los motores a pasos 

16.1 INTRODUCCIÓN 

Los motores de ca tienen estructuras muy acopladas, no lineales y de múltiples variables, en 
comparación con las estructuras desacopladas, mucho más simples, de los motores de cd con ex¬ 
citación separada. El control de los propulsores de ca requiere, en general, algoritmos complejos 
de control que pueden hacerse con microprocesadores o microcomputadoras, junto con conver¬ 
tidores de potencia de acción rápida. 

Los motores de ca tienen varias ventajas: son ligeros (de 20 a 40% más ligeros que los mo¬ 
tores de cd equivalentes), son poco costosos y tienen poco mantenimiento, en comparación con 
los motores de cd. Se requiere controlar en ellos la frecuencia, el voltaje y la corriente, para apli¬ 
caciones con velocidad variable. Los convertidores de potencia, los inversores y los controlado- 
res de voltaje de ca pueden controlar la frecuencia, el voltaje o la corriente para llenar los 
requisitos de propulsión. Esos convertidores de potencia, que son relativamente complejos y 
más costosos, requieren técnicas avanzadas de control por retroalimentación, como por ejemplo 
referencia a modelo, control adaptativo, control en modo deslizante y control orientado a cam¬ 
po. Sin embargo, las ventajas de los propulsores de ca son mayores que las desventajas. Hay dos 
tipos de propulsores de ca: 

1. Propulsores para motores de inducción 

2. Propulsores para motores síncronos 

Los propulsores de ca están sustituyendo a los de cd y se usan en muchas aplicaciones industria¬ 
les y domésticas [1,2]. 
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16.2 PROPULSORES PARA MOTORES DE INDUCCIÓN 

Los motores trifásicos de inducción son los que se usan con frecuencia con propulsores de velo¬ 
cidad ajustable [1] y tienen devanados trifásicos en rotor y estator. Los devanados del estator se 
alimentan con voltajes trifásicos balanceados de ca, que producen voltajes inducidos en los devana¬ 
dos del rotor, debido a la acción de transformador. Es posible arreglar la distribución de los de¬ 
vanados del estator de modo que haya un efecto de polos múltiples, que produzca varios ciclos 
de fuerza (o campo) magnetomotriz (mmf) en tomo al entrehierro. Este campo establece una den¬ 
sidad sinusoidal de flujo distribuida en el espacio, en el entrehierro. La velocidad de rotación del 
campo se llama velocidad síncrona , que se define como sigue: 



(16.1) 


donde p es la cantidad de polos y cu es]a frecuencia de la alimentación, en radianes por segundo. 

Si un voltaje de estator v s = V2 V s sen coi, produce un flujo de enlace (en el rotor) defi¬ 
nido por 


<l>(0 = 4*m eos(ü) m í + 8 - Wjí) 

el voltaje inducido por fase, en el devanado del rotor es 

d<\> d 

e r = N r — = N r — [<\> m cos(co m í + 8 - c o s t)] 

= -Nr<Mw s - <o m ) sen[(co s - co m )í - 8] 
= ~sE m sen(sco 5 í — 8) 

= -sVÍ E r sen(sco 5 í - 8) 

donde N r = cantidad de vueltas en cada fase del rotor; 

co m = velocidad angular del rotor, o frecuencia, Hz; 

8 = posición relativa del rotor; 

E r — valor rms del voltaje inducido en el rotor, por fase, V; 
E m = voltaje pico inducido en el rotor, por fase, V. 

y s es el deslizamiento, definido como 

o) 5 - ü> m 
s =- 

<*>5 


(16.2) 


(16.3) 


(16.4) 


que define la velocidad del motor co m = cd 5 (1 — s). El circuito equivalente para una fase del rotor 
se ve en la figura 16.1a. 

en ella, R r es la resistencia por fase de los devanados del rotor, 

X r es la reactancia de fuga, por fase, del rotor a la frecuencia de la alimentación; 

E r representa el voltaje rms inducido de fase, cuando la velocidad es cero (o s = 1). 
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sX r jX s R s jX r 



(a) Circuito del rotor (b) Circuito del estator y del rotor 



o-- 

(c) Circuito equivalente 


FIGURA 16.1 

Modelo de circuito para motores de inducción. 

La corriente en el rotor se determina con 

(16.5) 
(16.5a) 

donde R r y R x se refieren al devanado del rotor. 

El modelo de circuito por fase, de los motores de inducción, se ve en la figura 16.1b, donde 
R s y X s son la resistencia por fase y la reactancia de fuga por fase, del devanado del estator. El 
modelo completo del circuito, con todos los parámetros referidos al estator, se ve en la figura 
16.1c, donde R m representa la resistencia para la pérdida por excitación (o en el núcleo) y X m es 
la reactancia magnetizante. R' r y X' r son la resistencia y la reactancia del rotor referidas al esta¬ 
tor./' es la corriente del rotor referida al estator. Habrá pérdida en el núcleo del estator cuando 
se conecte la alimentación, y esa pérdida depende del deslizamiento. La pérdida por fricción 
interna y aerodinámica es carga y existe cuando gira la máquina. La pérdida en el núcleo, P c , 
puede incluirse como parte de la pérdida por rotación sin carga, P sin carga . 

16.2.1 Características de rendimiento 

La corriente I r por el inductor, y la corriente I s por el estator, se pueden determinar con el modelo 
de circuito en la figura 16.1c, donde R r y X r se refieren a los devanados del estator. Una vez co¬ 
nocidos los valores de I r e I s , se pueden determinar los parámetros de rendimiento de un motor 
trifásico, como sigue: 

Pérdida en el cobre del estator 


Ir = 


R r + jsX r 
Er 

R/s + jX r 


P — ^ D 

L SU J 1 S^S 


(16.6) 
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Pérdida en el cobre del rotor 


P ru = 3 (I' r ) 2 R' r 

Pérdida en el núcleo 

„ 3V 2 m .. 3V, 2 

C L> ~ D 


(16.7) 


(16.8) 


Potencia en el entrehierro (potencia que pasa del estator al rotor atravesando el entrehierro) 


- 1ÍT’\2 


P g = 3 {l'rf 


(16.9) 


Potencia desarrollada 



Pd = P g - Pru = 3 {l'rf y(l - s) 

(16.10) 


= Pg( 1 - s) 

(16.11) 

Par motor desarrollado 

T¿ = — 

(16.12) 


^(1 - s) Pg 

W s (l - s) (lis 

(16.12a) 

Potencia de entrada 

p, = 3 V S I S eos e m 

(16.13) 


= p c + p su + Pg 

(16.13a) 

donde 0 m es el ángulo entre I s y V s . La potencia de salida es 



Po Pd ^sin carga 


La eficiencia es 

P 0 ^sin carga 

^ ~ p ~ p _l p _| - p 

1 l 1 c 1 1 su 1 x g 

(16.14) 

Si P g » (P c + P su ) y P t 

i » P sm carga la eficiencia aproximada es 



p d n(i - »> , 

11 p = p =1 5 

(16.14a) 


En el caso normal, el valor de X m es grande y R m , que es mucho mayor, se puede eliminar del 
modelo del circuito, para simplificar los cálculos. Si x 2 m »( R 2 s + X 2 S ), entonces V s ~ V m , y 
se puede pasar la reactancia magnetizante X m al rotor, para simplificar más; esto se ve en la 
figura 16.2. 
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FIGURA 16.2 

Circuito equivalente aproximado por fase. 




La impedancia de entrada del motor se convierte en 

_ -X m (X s + X') + jX m (R s + K/s) 

'■ Rs + R'rls + j{X m + X s + X'r) 

y el ángulo del factor de potencia (FP) del motor es 

. R s + R' r /s , X m + X s + X' 

e - =* - tan_1 -±rk + tan \ + ^ 

De acuerdo con la figura 16.2, la corriente rms en el rotor es 


(16.15) 


(16.16) 


/; = 


[(Rs + K/s ) 2 + (x s + x’ r y] 


' \2ll/2 


(16.17) 


Si se sustituye I r de la ecuación (16.17) en la ecuación (16.9) y a continuación P g de la ecuación 
(16.12a), se obtiene 


Ta = 


3 R’ r V 2 s 


so> s [(R s + R’/s) 2 + (X s + X' r ) 2 ] 


(16.18) 


Si el motor se alimenta con un voltaje fijo a una frecuencia constante, el par desarrollado es 
una función del deslizamiento, y con la ecuación (16.18) se pueden determinar las características 
de par-velocidad. En la figura 16.3 se presenta una gráfica característica del par desarrollado en 
función del deslizamiento o de la velocidad. El funcionamiento en la motorización en reversa y 
en el frenado regenerativo se obtiene invirtiendo la secuencia de fases de las terminales del motor. 
Las características de velocidad-par en reversa se indican con las líneas interrumpidas. Hay tres re¬ 
giones de operación: 1) motorización o potencia, 0 < s < 1; 2) regeneración, s < 0; y 3) frenado 
con reversa, 1 < s ^ 2. En la motorización, el motor gira en la misma dirección que el campo, y 
cuando aumenta el deslizamiento el par también aumenta, mientras que el flujo en el entrehierro 
permanece constante. Una vez que el par llega a su valor máximo T m , cuando s = s m , el par dismi¬ 
nuye al aumentar el deslizamiento, debido a la reducción del flujo en el entrehierro. 

En la regeneración, la velocidad oo m es mayor que la velocidad síncrona o) 5 , y o) m y a> 5 tienen 
la misma dirección; el deslizamiento es negativo. En consecuencia, RJs es negativo. Eso quiere 
decir que la potencia se regresa del eje al circuito del rotor, y el motor funciona como generador. 
El motor regresa potencia al sistema de alimentación. La curva característica par-velocidad es 
parecida a la de motorización, pero el valor del par es negativo. 

En el frenado con reversa la velocidad es contraria a la dirección del campo, y el desliza¬ 
miento es mayor que la unidad. Eso puede suceder si se invierte la secuencia de la alimentación 
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Par 



FIGURA 16.3 

Curvas características par-velocidad. 


durante la motorización en avance, por lo que también se invierte la dirección del campo. El par de¬ 
sarrollado, que tiene la misma dirección que la del campo, se opone al movimiento y funciona como 
par de frenado. Como s > 1, las corrientes en el motor son grandes, pero el par desarrollado es bajo. 
Se debe disipar dentro del motor la energía debida al frenado en reversa, lo cual puede causar un so¬ 
brecalentamiento excesivo del motor. En el caso normal no se recomienda esta forma de frenado. 

En el arranque, la velocidad de la máquina es co m = 0 y s = 1. El par de arranque se puede 
calcular con la ecuación (16.18), igualando s = 1, como sigue: 


T< = 


3 R' r V 2 s 


*A(Rs + KY + (*, + x'r) 2 ] 


(16.19) 


El deslizamiento para que el par sea máximo, s m , se puede determinar igualando dT/ds = 0, y la 
ecuación (16.18) da como resultado 


s m — ± 


K 


[Rj + (X s + X’r) 2 } 


2il/2 


(16.20) 


Sustituyendo s = s m en la ecuación (16.18), se obtiene el par máximo desarrollado durante la 
motorización, que también se llama par de desenganche o par máximo de arranque 


T = 

x mm 


3V? 


2c > S [R S + \/R 2 s + (X, + X’) 2 } 


y el par máximo regenerativo se determina con la ecuación (16.18), haciendo que 


(16.21) 


5 = -s n 


T = 

1 mr 


3 Vi 


2 «,[-*, + \Jr 2 s + (X s + X’ r ) 2 } 


(16.22) 
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Si se considera que R s es pequeña en comparación con otras impedancias de circuito, lo cual sue¬ 
le ser una aproximación válida para motores de potencia mayor que 1 kW, las ecuaciones corres¬ 
pondientes se transforman en 


Ta = 


T s = 


3 R'rV 


' 1/2 


Srr, — ± 


su s [(R' r /s) 2 + (X s + X' r ) 2 ] 
3 R' r V 2 s 

<»s[(Rr) 2 + (*s + X' r ) 2 ] 

R'r 


X s + X' r 


T = —T = 

1 mm 1 mr 


3V 2 


2o> s (X s + X' r ) 


(16.23) 

(16.24) 

(16.25) 

(16.26) 


Se normalizan las ecuaciones (16.23) y (16.24) con respecto a la ecuación (16.26), y se obtienen 


T d 2 R' r (X, + X' r ) 2ss m 

T mm í[(/?;/s) 2 + (Zj + X'r) 2 ] S 2 m + S 2 

y 

Ts 2R’ r (X s + X' r ) _ 2s ct 
Tmm (R'r) 2 + (X, + X' r ) 2 S 2 m + 1 

Si s < 1, s 2 « s m 2 , y la ecuación (16.27) se aproxima a 

T d = 2s_ = 2((ú s - (ú m ) 

Tmm S m 


de donde la velocidad en función del par motor es 


(o 


m 


■O- 



(16.27) 


(16.28) 


(16.29) 


(16.30) 


En las ecuaciones (16.29) y (16.30) se puede observar que si el motor funciona con desliza¬ 
miento pequeño, el par desarrollado es proporcional al deslizamiento, y la velocidad disminuye 
al aumentar el par. La corriente en el rotor, que es cero a la velocidad síncrona, aumenta, debido 
a la disminución de R/s a medida que disminuye la velocidad. El par desarrollado también au¬ 
menta hasta que se vuelve s = s m . Para s < s m , el motor funciona en forma estable en la parte de 
la curva característica de velocidad-par. Si la resistencia del rotor es baja, s m es baja. Esto es, el 
cambio de velocidad del motor desde sin carga hasta el par nominal sólo es de un pequeño por¬ 
centaje. El motor funciona esencialmente a velocidad constante. Cuando el par de carga es ma¬ 
yor que el par de ruptura, el motor se detiene y la protección por sobrecarga debe desconectar 
de inmediato la alimentación para evitar daños por sobrecalentamiento. Se debe hacer notar 
que para s > s m , el par disminuye, a pesar de un aumento en la corriente en el rotor y que en la 
mayor parte de los motores el funcionamiento es inestable. La velocidad y el par de los motores 
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de inducción se pueden variar, con uno de los métodos siguientes [3-8]: 

1. Control por voltaje del estator 

2. Control por voltaje del rotor 

3. Control por frecuencia 

4. Control por voltaje del estator y por frecuencia 

5. Control por corriente en el estator 

6. Control por voltaje, corriente y frecuencia 

Para satisfacer el ciclo de trabajo par-velocidad de un propulsor, lo normal es usar el control por 
voltaje, corriente y frecuencia. 


Ejemplo 16.1 Determinación de los parámetros de rendimiento de un motor trifásico 
de inducción 

Un motor trifásico de inducción , de 460 V, 60 Hz, cuatro polos conectado en Y, tiene los siguientes paráme¬ 
tros de circuito equivalente: R s = 0.42 O, R' r = 0.23 ü, X s = X' r = 0.82 ü y X m = 22 íl. La pérdida sin 
carga, que es P sin carga = 60 W, se puede suponer constante. La velocidad del rotor es 1750 rpm. Usar el cir¬ 
cuito equivalente aproximado de la figura 16.2 para determinar a) la velocidad síncrona u> s , b) el desliza¬ 
miento 5, c) la corriente de entrada, /,, d) la potencia de entrada, e) el FP de entrada de la alimentación, 
FP S , f) la potencia en el entrehierro, P gy g) la pérdida en el cobre del rotor, P m , h) la pérdida en el cobre del 
estator, P su , i) el par desarrollado, T d , j) la eficiencia, k) la corriente de arranque, 7 rs , y el par de arranque, T 9 
1) el deslizamiento para que el par sea máximo, s m , m) el par máximo desarrollado en motorización, T mm , 
n) el par regenerativo máximo desarrollado, T mr y o) T mm y T mr si se desprecia R s . 

Solución 

f = 60 Hz,p = 4, R s = 0.42 Í2, R’ r = 0.23 H, X s = X' r = 0.82 O, X m = 22 O y N = 1750 rpm. El voltaje de 
fase es V s = 460/V3 = 265.58 V, o> = 2n X 60 = 377 rad/s y w m = 1750 p/30 = 183.26 rad/s. 

a. De acuerdo con la ecuación (16.1), ü) s = 2a)//? = 2 X 377/4 = 188.5 rad/s. 

b. De acuerdo con la ecuación (16.4), s = 188.5 - 183.26)/188.5 = 0.028. 

c. De acuerdo con la ecuación (16.15), 


_ -22 X (0.82 + 0.82) -I- ;22 X (0.42 + 0.23/0.028) 
Zi " 0.42 + 0.23/0.028 + y(22 + 0.82 + 0.82) 

V s 265.58 

I, = -é = ——/-30.8 o = 34.35/-30.88° A 
' Z, 7.732 ¿ - ¿ - 


7.732 /30.88 o 


d. El FP del motor es 


FP m = eos(-30.88°) = 0.858 (en retraso) 

De acuerdo con la ecuación (16.3), 

P¿ = 3 X 265.58 X 34.35 X 0.858 = 23,482 W 


e. El FP de la alimentación es FP S = FP m = 0.858 (en retraso), igual que el FP del motor, FP m , porque 
la alimentación es sinusoidal. 
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f. De acuerdo con la ecuación (16.17), la corriente rms en el rotor es 

265.58 


/' =- 

r [(0.42 4- 0.23/0.028) 2 4 (0.82 + 0.82) 2 ] 172 

Según la ecuación (16.9), 

3 X 30.1 2 X 0.23 


= 30.1 A 


p s = 


0.028 


= 22,327 W 


g. De acuerdo con la ecuación (16.7), P ru = 3 X 30.1 2 X 0.23 = 625 W. 

h. La pérdida en cobre del estator es P su = 3 X 30.1 2 X 0.42 = 1142 W. 

i. De acuerdo con la ecuación (16.12a), T d = 22,327/188.5 = 1184 N • m. 

j. P 0 = P g - Psu - /"sin carga = 22,327 - 625 - 60 = 21,642 W. 

k. Para s = 1,1a ecuación (16.7) define la corriente rms de arranque en el rotor 


Ir, = 


265.58 


= 150.5 A 


[(0.42 4 0.23) 2 4 (0.82 4 0.82) 2 ] 1/2 
De acuerdo con la ecuación (16.19), 

^ 3 X 0.23 X 150.5 2 _ „ XT 

r -- m3 - - 829N ' m 

1. De acuerdo con la ecuación (16.20), el deslizamiento para tener el par (o la potencia) máximo es 

0.23 


S m = ±7 


= ±0.1359 


[0.42 2 + (0.82 + 0.82) 2 ] 172 

m. De acuerdo con la ecuación (16.21), el par máximo desarrollado es 

3 X 265.58 2 


mm / -“ 

2 X 188.5 X [0.42 + \/0A2 2 + (0.82 + 0.82) 2 ] 

= 265.64 N • m 

n. De acuerdo con la ecuación (16.22), el par regenerativo máximo es 

3 X 265.58 2 


T = 

1 mr 


2 X 188.5 X [-0.42 + \/o. 4 2 2 + (0.82 + 0.82) 2 ] 
= -440.94 N • m 

o. Según la ecuación (16.25), 


0.23 

s m — ±~'~ / r - ^ = ±0.1402 

m 0.82 4 0.82 


Según la ecuación (16.26), 


3 x 265.58 2 


T = -T = — 
mm mr 2 X 188.5 X (0.82 4 0.82) 


= 342.2 N • m 
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Nota: R s reparte la Diferencia entre T mm y T mr Para R s = 0, T mm = - T mr = 342.2 N • m, 
comparado con T mm = 265.64 N-m y T mr = -440.94 Nm. 

16.2.2 Control por voltaje del estator 

La ecuación (16.18) indica que el par es proporcional al cuadrado del voltaje de alimentación al 
estator, y que una reducción de ese voltaje puede producir una reducción de la velocidad. Si el 
voltaje entre terminales se reduce a bV s , la ecuación (16.18) determina el par desarrollado 

T = _ 3 R' r {bV,) 2 _ 

d S 0 > s [(R s + R' r /s) 2 + (X s + X' r ) 2 } 


donde 6 <1. 

La figura 16.4 muestra las características par-velocidad típicas de diversos valores de b. 
Los puntos de intersección con la línea de carga definen los puntos de operación estable. En 
cualquier circuito magnético, el voltaje inducido es proporcional al flujo y a la frecuencia, y el 
flujo rms en entrehierro se puede expresar como 

K = bV s = K m co<t> 


o sea que 


4 ) = 


Va 
K- m w 


bVs 

K m u> 


(16.31) 


donde K m es una constante y depende de la cantidad de vueltas en el devanado del estator. A 
medida que se reduce el voltaje del estator, también se reducen el flujo en el entrehierro y el par. 
A un voltaje menor, la corriente puede ser máxima con un deslizamiento s a = El intervalo de 
control de velocidad depende del deslizamiento s m para tener par máximo. Para un motor de bajo 
deslizamiento, el intervalo de velocidades es muy estrecho. Este tipo de control de voltaje no es 
adecuado para una carga de par constante, y en el caso normal se aplica donde se requiere bajo 
par de arranque e intervalo estrecho de velocidades a un deslizamiento relativamente bajo. 


Par 



FIGURA 16.4 

Curvas características par-velocidad con voltaje de estator variable. 








www.elsolucionario.org 


702 Capítulo 16 Propulsores de ca 

El voltaje del estator se puede variar mediante 1) controladores trifásicos de voltaje de ca, 
2) inversores trifásicos de enlace variable de cd, alimentados por voltaje o 3) inversores trifásicos 
con modulación por ancho de pulso (PWM). Sin embargo, debido a los requisitos de intervalo li¬ 
mitado de velocidad, los controladores de voltaje de ca se usan en el caso normal para suminis¬ 
trar el control de voltaje. Estos controladores son muy sencillos. Sin embargo, su contenido de 
armónicas es alto, y su FP es bajo. Se usan principalmente en aplicaciones de baja potencia, co¬ 
mo ventiladores, sopladores y bombas centrífugas, donde el par de arranque es bajo. También se 
usan para arrancar motores de inducción de gran potencia, para limitar la corriente de arranque. 


Ejemplo 16.2 Determinación de los parámetros de rendimiento de un motor trifásico 
de inducción con control por voltaje del estator 

Un motor de inducción trifásico, de 460 V, 60 Hz, de cuatro polos conectado en Y tiene los siguientes paráme¬ 
tros: R s = 1.01 íl, R' r = 0.69 íl, X s = 1.3 íl, X’ r = 1.94 O y X m = 43.5 O. La pérdida sin carga, P s ¡ n car¬ 
ga, es despreciable. El par de carga, que es proporcional a la velocidad al cuadrado, es 41 Nm a 1740 rpm. Si 
la velocidad del motor es 1550 rpm, determinar a) el par de carga, 7 L , b) la corriente en el rotor, I n c) el vol¬ 
taje de alimentación al estator, V a , d) la corriente de entrada al motor, /,, e) la potencia de entrada al motor, 
P h f) el deslizamiento para corriente máxima, s a , g) la corriente máxima en el rotor, máx ), h) la velocidad a 
la corriente máxima en el rotor, o) a e i) el par con la corriente máxima, T a . 

Solución 

p = 4, f = 60 Hz, V s = 460/V3 = 265.58 V, R s = 1.01 ft, R' r = 0.69 ft, X s = 1.3 íl, X' r = 1.94 íl, 
X m = 43.5 íl, ca = 2 tt X 60 = 377 rad/s y^ = 377 X 2/4 = 188.5 rad/s. Ya que el par es proporcional 
a la velocidad al cuadrado, 

Tl = ^ 

A ci> m = 1740 tt/ 30 = 182.2 rad/s, T L = 41 N m y la ecuación (16.32) conduce a K m = 41/182.2 2 = 

10 -3 y to m = 1550 tt/ 30 = 162.3 rad/s. De acuerdo con la ecuación (16.4), s = (188.5 - 162.3)/188.5 

a. De acuerdo con la ecuación (16.32), T L = 1.235 X 10~ 3 X 162.3 2 = 32.5 N m. 

b. De acuerdo con las ecuaciones (16.10) y (16.12), 

P d = 3 (I' r ) 2 y (1 - s) = T l a, m + P sincarga (16.33) 


(16.32) 

1.235 X 
= 0.139. 


Cuando la pérdida sin carga es despreciable. 


Ir = 


sT L u m 


1/2 


L3/?;(i - s) J 
0.139 X 32.5 X 162.3 


3 X 0.69(1 - 0.139) . 


1/2 


= 20.28 A 


(16.34) 


c. El voltaje de alimentación al estator es 

?'\2 


IY R'V 1 1/2 

v. = /;[(*, + y) +(X S + X' r ) 2 


= 20.28 X 


/ 0.69 V 

V 10 + 0.139/ 


11/2 


(16.35) 


+ (1.3 + 1.94) 2 


= 137.82 
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d. De acuerdo con la ecuación (16.15), 

-43.5 X (1.3 + 1.94) + y43.5 X (1.01 + 0.69/0.139) 


Z,= 


1.01 + 0.69/0.139 + 7(43.5 + 1.3 + 1.94) 


= 6.27 /35.82 o 


V a 137.82 

I¿ = ■“ = —— /-144.26 o = 22 /-35.82 o A 
1 Z¿ 6.27 z - z - 


e. FP m = cos(-35.82°) = 0.812 (en retraso). Según la ecuación (16.13), 

P¡ = 3 X 137.82 X 22.0 X 0.812 = 7386 W 

f. Se sustituyen o> m = o> s (l - s) y T L = K m ai 2 m en la ecuación (16.34), para obtener 

sT L o> m i» 


I'r = 


L3/?;(i - s)j 


= (1 - S)0> : 




(16.36) 


El deslizamiento en el cual I r se vuelve máxima se puede obtener igualando dl/ds = 0 y esto da 
como resultado 


(16.37) 


g. Sustituyendo s a = \ en la ecuación (16.36) se obtiene la corriente máxima en el rotor 


v 1/2 


^r(máx) 


0)5 V 81 R' r ) 

_ e (4 X 1.235 X 10“ 3 X 188.5 \ 1/2 _ 

= 188.5 X - —-——- = 24.: 

V 81 X 0.69 ) 

h. La velocidad a la corriente máxima es 

(o fl = <o 5 (l — s a ) = (2/3 )(ú s = 0.6667o) s 

= 188.5 X 2/3 = 125.27 rad/s es decir 1200 rpm 

i. De las ecuaciones (16.9), (16.12a) y (16.36), 


(16.38) 


3 A 


(16.39) 


T a ~ 9/?( m áx) 


Rr 


= 9 X 24.3 2 X 


0.69 

188.5 


(16.40) 


= 19.45 N-m 


16.2.3 Control por voltaje del rotor 

En un motor de rotor devanado, se puede conectar un resistor trifásico externo con sus anillos 
de deslizamiento, como se ve en la figura 16.5a. El par desarrollado se puede modificar al variar 
la resistencia R s . Si R s se refiere al devanado del estator y se suma a R n se puede aplicar la ecua¬ 
ción (16.18) para determinar el par desarrollado. En la figura 16.5b se muestran curvas caracte¬ 
rísticas típicas de par-velocidad, para variaciones de resistencia del rotor. Con este método se 















www.elsolucionario.org 


704 Capítulo 16 Propulsores de ca 



(a) Resistencia del rotor 


Par 



FIGURA 16.5 

Control de velocidad por resistencia del motor. 


aumenta el par de arranque mientras que se limita la corriente de arranque. Sin embargo, es un 
método ineficiente, y habría desbalances en voltajes y corrientes si las resistencias en el circuito 
del rotor no son iguales. Un motor de inducción de rotor devanado se diseña para tener poca re¬ 
sistencia en el rotor, por lo que la eficiencia de funcionamiento es alta y el deslizamiento a plena 
carga es bajo. El aumento en la resistencia del rotor no afecta al valor del par máximo, pero sí au¬ 
menta el deslizamiento a par máximo. Los motores de rotor devanado se usan mucho en aplica¬ 
ciones donde se requieren arranques y frenados frecuentes, con grandes pares del motor, por 
ejemplo, en grúas. Debido a la disponibilidad de devanados del rotor para cambiar la resistencia de 
éste, el rotor devanado tiene más flexibilidad para su control. Sin embargo, aumenta el costo, y 
necesita mantenimiento debido a los anillos de deslizamiento y las escobillas. El motor devana¬ 
do se usa menos en comparación con el motor de jaula de ardilla. 

El resistor trifásico se puede reemplazar por un diodo rectificador trifásico, y un converti¬ 
dor de cd, como se muestra en la figura 16.6a, donde el tiristor desactivado por compuerta 
(GTO) o un transistor bipolar de compuerta aislada (IGBT) opera como conmutador de con¬ 
vertidor cd. El inductor L d funciona como fuente de la corriente l d , y el convertidor varía la re¬ 
sistencia efectiva, que se puede determinar con la ecuación (15.45): 

R e = R( 1 - k) (16.41) 

donde k es el ciclo de trabajo del convertidor de cd. La velocidad se puede controlar variando el 
ciclo de trabajo. La parte de la potencia del entrehierro que no se convierte en potencia mecáni¬ 
ca se llama potencia de deslizamiento , y se disipa en la resistencia R. 

La potencia de deslizamiento en el circuito del rotor puede regresarse a la alimentación si 
se sustituye el convertidor de cd y la resistencia R por un convertidor trifásico completo, como se 
ve en la figura 16.6b. El convertidor se opera en el modo de inversión, con el intervalo de retardo 
tt/ 2 < a < p, y con ello se regresa energía a la fuente. La variación del ángulo de retardo permite 
controlar el FP y la velocidad. A esta clase de propulsor se le llama propulsor estático (de) Kramer. 
De nuevo, al sustituir los rectificadores en puente por convertidores trifásicos duales (o ciclo- 
convertidores) como se ve en la figura 16.6c, es posible el FP de deslizamiento en ambas direc¬ 
ciones, y a este arreglo se le llama propulsor estático (de) Scherbius. Los propulsores estáticos 
Kramer y Scherbius se usan en aplicaciones con bombas y sopladores grandes, donde se requie¬ 
re un intervalo limitado de control de velocidad. Como el motor se conecta en forma directa a la 
fuente, el FP de estos propulsores es alto, en general. 
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Alimentación trifásica 



,R V , 


cd 


Alimentación trifásica 



Potencia de deslizamiento (bidireccional) 

(c) Propulsor estático Scherbius 


705 


FIGURA 16.6 

Control por potencia de deslizamiento. 
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Ejemplo 16.3 Determinación de los parámetros de rendimiento de un motor trifásico 
de inducción con control por voltaje del rotor 

Un motor de inducción trifásico de 460 V, 60 Hz, de seis polos conectado en Y y con rotor devanado, cuya 
velocidad se controla a través de la potencia de deslizamiento, como el de la figura 16.6a, tiene los siguien¬ 
tes parámetros: R s = 0.041 O, R' r = 0.044 íl, X s = 0.29 ft, X’ r = 0.44 Í1 y X m - 6.1 O. La relación de vuel¬ 
tas de los devanados del rotor al estator es n m = N/N s = 0.9. La inductancia L d es muy grande, y su 
corriente l d tiene rizo despreciable. Los valores de R s , R n X s y X r para el circuito equivalente de la figura 
16.2 se pueden considerar despreciables en comparación con la impedancia efectiva de L d . La pérdida del 
motor sin carga es despreciable. También son despreciables las pérdidas en el rectificador, en el inductor L d 
y en el convertidor GTO de cd. 

El par de carga, que es proporcional al cuadrado de la velocidad, es 750 N m a 1175 rpm. a) Si el 
motor debe funcionar con una velocidad mínima de 800 rpm, determinar la resistencia R. Con este valor de 
R , si la velocidad deseada es 1050 rpm, calcular b) la corriente I d en el inductor, c) el ciclo de trabajo k del 
convertidor, d) el voltaje de cd, V d ,e) la eficiencia y f) el FP 5 de entrada al propulsor. 

Solución 

V a = V s = 460/V3 = 265.58 V, p = 6, <o = 2 tt X 60 = 377 rad/s y <o s = 2 X 377/6 = 125.66 rad/s. El 
circuito equivalente del propulsor se muestra en la figura 16.7a, que se reduce a la figura 16.7b cuando se 
desprecian los parámetros del motor. De acuerdo con la ecuación (16.41), el voltaje en la salida del rectifi¬ 
cador es 


v d = I d R e = I d R( 1 - k) 

(16.42) 

N. 

E r = sV s — = sV s n m 

(16.43) 



FIGURA 16.7 

Circuitos equivalentes para el ejemplo 16.3. 
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Para un rectificador trifásico, la ecuación (3.40) relaciona a E r y a V d como sigue: 

V d = 1.654 x V2 E r = 2.3394£ r 


Se aplica la ecuación (16.43): 


V d = 2.3394 sV s n n 


(16.44) 


Si P r es la potencia de deslizamiento, la ecuación (16.9) determina la potencia en el entrehierro: 

r g 

6 s 

y la ecuación (16.10) determina la potencia desarrollada como sigue: 


(P r \ 3 P r 

P d = 3(P g - P r ) = 3 (y - P r ) = — 


(1 - s) 


(16.45) 

Como la potencia total de deslizamiento es 3 P r = V d I d y P d = T L u m , la ecuación (16.45) se transforma en 

(1 - s)V d I d 


Pd = 


= T L <x> m = T¡ja s ( 1 - í) 


Sustituyendo a de la ecuación (16.44) en la ecuación (16.46), y despejando I d se obtiene 

Tl^s 


I d = 


2.3394Km w 


(16.46) 


(16.47) 


que indica que la corriente en el inductor no depende de la velocidad. Igualando las ecuaciones (16.42) y 
(16.44) se obtiene 


que equivale a 


2.3394 sV 5 n m = l d R{\ - k) 
I d R( 1 - k) 


s = 


2.3394 Vm„ 


La velocidad se puede determinar con la ecuación (16.48), como sigue: 

IdR( 1 - k) 


“m = «Oj(l ~ S) = ü) s 


1 - 


2.3394 V s n m 


\ - 


T L t»,RQ- ~ k) 

(2.3394V> m ) 2 


(16.48) 

(16.49) 

(16.50) 


que indica que para determinado ciclo de trabajo, la velocidad disminuye al aumentar el par de carga. Si se 
varía & de 0 a 1, la velocidad se puede variar desde un valor mínimo hasta o) s . 

a. o) m = 800 tt/ 30 = 83.77 rad/s. De acuerdo con la ecuación (16.32), el par a 900 rpm es 

800 A 2 _ 


T l = 750 X 


, 1175 / 


347.67 N • m 
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Según la ecuación (16.47), la corriente correspondiente en el inductor es 


h = 


347.67 X 125.66 
2.3394 X 265.58 X 0.9 


= 78.13 A 


La velocidad es mínima cuando el ciclo de trabajo k es cero, y la ecuación (16.49) define la velo¬ 
cidad mínima siguiente: 


83.77 = 125.66 1 


78.13/? 


2.3394 X 265.58 X 0.9 


que da como resultado R = 2.3856 fi. 
b. A 1050 rpm 


T l = 750 X 



598.91 N • m 


598.91 X 125.66 
2.3394 X 265.58 X 0.9 


134.6 A 


c. w m = 1050 tt/30 = 109.96 rad/s y la ecuación (16.49) sustituida es 


109.96 = 125.66 1 


134.6 X 2.3856(1 - k)~ 
2.3394 X 265.58 x 0.9. 


cuyo resultado es k = 0.782. 
d. Se usa la ecuación (16.4), y el deslizamiento es 


125.66 - 109.96 
125.66 


= 0.125 


De la ecuación (16.44), 


V d = 2.3394 X 0.125 X 265.58 X 0.9 = 69.9 V 


e. La pérdida de potencia es 

P\ = V d I d = 69.9 X 134.6 = 9409 W 
La potencia de salida es 

P 0 = TL^m = 598.91 X 109.96 = 65,856 W 
La corriente rms en el rotor, referida al estator, es 

/; = l d n m = ^ X 134.6 X 0.9 = 98.9 A 

La pérdida en cobre del rotor es P m = 3 X 0.044 X 98.9 2 = 1291 W, y la pérdida en cobre del es¬ 
tator es P su = 3 X 0.041 X 98.9 2 = 1203 W. La potencia de entrada es 

P¡ = 65,856 + 9409 + 1291 4- 1203 = 77,759 W 

La eficiencia es 65,856/77,759 = 85%. 
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f. De acuerdo con la ecuación (10.29), para n = 1,1a componente fundamental de la corriente en el 
rotor, referida al estator, es 

I' rl = 0.77974 ^ = 0.1191 I d n m 

= 0.7797 X 134.6 X 0.9 = 94.45 A 
y la corriente rms a través de la rama magnetizante es 


= 


X m 


265.58 

6.1 


= 43.54 A 


La componente fundamental rms de la corriente de entrada es 


Ii i = 


(0.7797+ 


©1 


1/2 


= (94.45 2 + 43.54 2 ) 1/2 = 104 A 
El ángulo del FP aproximado es 

VJX m 


0 m = -tan 


= -tan 


0.1191I d n m 


43.54 


= /-24.74 o 


94.45 

El FP de entrada es FP 5 = cos(-24.74°) = 0.908 (en retraso). 


(16.51) 


(16.52) 


Ejemplo 16.4 Determinación de los parámetros de rendimiento de un propulsor estático Kramer 

El motor de inducción en el ejemplo 16.3 se controla con un propulsor estático Kramer, como se ve en la 
figura 16.6b. La relación de vueltas del voltaje ca del convertidor entre el voltaje de suministro es n c = 
N a /N h = 0.40. El par de carga es 750 N-m a 1175 rpm. Si se quiere que el motor funcione con una velocidad 
de 1050 rpm, calcule a) la corriente I d en el inductor, b) el voltaje de cd, V d , c) el ángulo de retardo del 
convertidor, a, d) la eficiencia y e) el FP de entrada del propulsor, FP 5 . Las pérdidas en el rectificador con 
diodo, el convertidor, transformador e inductor L d , son despreciables. 

Solución 

V a = V s = 460/V3 = 265.58 V, p = 6, w = 2 tt X 60 = 377 rad/s, ü> 5 = 2 x 377/6 = 125.66 rad/s y 
= 1050 tt/30 = 109.96 rad/s. Entonces 


125.66 - 109.96 
*-¡25*-° 125 

T t - 750 X - 598.91 N-m 

El circuito equivalente del propulsor se muestra en la figura 16.8, donde se desprecian los pará¬ 
metros del motor. De acuerdo con la ecuación (16.47), la corriente en el inductor es 


U = 


598.91 X 125.66 
2.3394 X 265.58 X 0.9 


= 134.6 A 
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FIGURA 16.8 

Circuito equivalente para el propulsor estático Kramer. 


b. De acuerdo con la ecuación (16.44), 

V d = 2.3394 X 0.125 X 265.58 X 0.9 = 69.9 V 

c. Ya que el voltaje de ca de entrada al convertidor es V c = n c V s , la ecuación (10.25) determina el 


voltaje promedio siguiente, en el lado de cd del convertidor 


V «, = 


3V3 V2n r V' 


- eos a = -2.3394 n c V s eos a 


(16.53) 


ya que V d = V^, las ecuaciones (16.44) y (16.53) dan 


2.3394sV r í /i m = — 2.3394n c V s eos a 


de donde se despeja s: 


—n r eos a 


La velocidad, que es independiente del par, es 

( n c eos a \ 
<*>m = <*>*(1 ~ s) = u s [l + -I 

V n m / 


109.96 = 125.66 x 


/ 0.4 eos a \ 

+ 


de donde el ángulo de retardo es a = 106.3°. 
d. La potencia regresada es 

P\ = V d I d = 69.9 X 134.6 = 9409 W 

La potencia de salida es 

Po = T L 0) m = 598.91 X 109.96 = 65,856 W 

La corriente rms en el rotor, referida al estator, es 


(16.54) 


(16.55) 
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P m = 3 X 0.044 X 98.9 2 = 1291 W 
P m = 3 X 0.041 X 98.9 2 = 1203 W 
P¡ = 65,856 + 1291 + 1203 = 68,350 W 

La eficiencia es 65,856/68,350 = 96%. 

e. De acuerdo con el punto f) en el ejemplo 16.3, V rX = 0.7797 l d n m = 94.45 A, I m = 265.58/6.1 = 
43.54 A, e I tl = 104 /-24.74° . De acuerdo con el ejemplo 10.7, la corriente rms regresada a la 
alimentación es 

1,2 = yjj l d n c Zz^ = yjj x 134.6 X 0.4 = 41.98 /-106.3° 

La corriente efectiva de entrada en el propulsor es 

I¿ = I* 4- I ¿2 = 104 /-24.74 o + 41.98 /-106.3 o = 117.7 /-45.4° A 
El factor de potencia en la entrada es FP S = cos(-45.4°) = 0.702 (en retraso). 


Nota: La eficiencia de este propulsor es mayor que la del control, mediante un convertidor 
de cd, con resistor en el rotor. El FP depende de la relación de vueltas del transformador; por 
ejemplo, si n c = 0.9, a = 97.1° y entonces FP S = 0.5; si n c = 0.2, a = 124.2° y FP 5 = 0.8. 

16.2.4 Control por frecuencia 

Se pueden controlar el par y la velocidad de los motores de inducción cambiando la frecuencia de 
alimentación. En la ecuación (16.31) se puede observar que, al voltaje nominal y la frecuencia nomi¬ 
nal, el flujo tiene el valor nominal. Si se mantiene fijo el voltaje en su valor nominal, y se reduce la 
frecuencia respecto a su valor nominal, aumenta el flujo. Eso causaría la saturación del flujo en el 
entrehierro, y los parámetros del motor ya no serían válidos para determinar las características de 
par-velocidad del motor. A baja frecuencia, las reactancias disminuyen y puede ser que la corriente 
en el motor sea demasiado alta. En el caso normal, esta clase de control por frecuencia no se usa. 

Si la frecuencia aumenta respecto a su valor nominal, el flujo y el par disminuirían. Si a la 
velocidad síncrona que corresponde a la frecuencia nominal se le llama velocidad base , <d¿,, la ve¬ 
locidad síncrona en cualquier otra frecuencia es 


(Di = 


y 


s = 


0ü) ft - ü>„ 


= 1 - 


0Ü) 6 PtOf, 

La ecuación del par, en la ecuación (16.18), se transforma en 


Ta = 


3 R' r Vl 


s$<» b [(R s + R'r/s) 2 + (£X S + P X' r ) ¿ ] 


'\2l 


(16.56) 


(16.57) 


Unas curvas características de par-velocidad se ven en la figura 16.9 para varios valores de (3. El 
inversor trifásico de la figura 6.5a puede variar la frecuencia a un voltaje fijo. Si R s es despreciable, 












www.elsolucionario.org 


712 Capítulo 16 Propulsores de ca 



FIGURA 16.9 

Características del par motor con control por frecuencia. 


la ecuación (16.26) determina el par máximo a la velocidad base como sigue: 


T m b ~ 


3K 


2 

a 


2w ft (* í + X' r ) 


(16.58) 


El par máximo en cualquier otra frecuencia es 


3 

2ü) 6 (X s + X' r ) 



(16.59) 


y según la ecuación (16.25), el deslizamiento correspondiente es 

K 

Sm 0(X, + X' r ) 

La ecuación (16.59) se normaliza con la ecuación (16.58) para obtener 

Im_ _ J_ 

T mb p 2 

y 

Tmp 2 = T mb 


(16.60) 


(16.61) 

(16.62) 


Así, de acuerdo con las ecuaciones (16.61) y (16.62), se podría llegar a la conclusión que el par 
máximo es inversamente proporcional al cuadrado de la frecuencia, y que T m p 2 permanece cons¬ 
tante, en forma parecida al comportamiento de los motores serie de cd. En este tipo de control, se 
dice que el motor se opera en modo de debilitamiento de campo , o de inductores en paralelo. Para 
P > 1, el motor se opera a un voltaje constante entre terminales, y se reduce el flujo, limitando 
con ello la capacidad de par del motor. Para 1 < p < 1.5, se puede considerar que la relación entre 
T m y p es aproximadamente lineal. Para p < 1, el motor se opera en forma normal a flujo cons¬ 
tante, reduciendo el voltaje V a entre terminales, junto con la frecuencia, de tal modo que el flujo 
permanezca constante. 












www.elsolucionario.org 


16.2 Propulsores para motores de inducción 713 


Ejemplo 16.5 Determinación de los parámetros de rendimiento de un motor trifásico de induc¬ 
ción con control por frecuencia 

Un motor trifásico de inducción, de 11.2 kW, 1750 rpm, 460 V, 60 Hz, de cuatro polos y conectado en Y, tie¬ 
ne los parámetros siguientes: R s = 0, R' r = 0.38 O, X s = 1.14 O, X\ = 1.71 fl y X m = 33.2 íl. El mo¬ 
tor se controla variando la frecuencia de alimentación. Si el requisito de par de ruptura es 35 N m, calcular 
a) la frecuencia de alimentación y b) la velocidad en el par máximo. 

Solución 

y a = y s = 460/V3 = 265.58 V, u b = 2tt X 60 = 377 rad/s, p = 4, P 0 = 11,200 W, T mb X 1750 ir/30 = 
= 11,200, T mb = 61.11 N • m, y T m = 35 N • m. 

a. De acuerdo con la ecuación (16.62), 


oj s = Pü>* = 1.321 X 377 = 498.01 rad/s 


De acuerdo con la ecuación (16.1), la frecuencia de alimentación es 


4 X 498.01 

oo =---= 9% rad/s o sea 158.51 Hz 


b. Según la ecuación (16.60), el deslizamiento para que el par sea máximo es 


m 


0.38/1.321 


= 0.101 


w X s + X\ 1.14 + 1.71 
oo m = 498.01 X (1 - 0.101) = 447.711 rad/s osea 4275 rpm 


16.2.5 Control por frecuencia y voltaje 

Si se mantiene la relación de voltaje entre frecuencia, el flujo permanece constante en la ecuación 
(16.31). La ecuación (16.59) indica que el par máximo, que es independiente de la frecuencia, se 
puede mantener aproximadamente constante. Sin embargo, a una frecuencia alta, se reduce el flu¬ 
jo en el entrehierro, por la reducción de la impedancia del estator, y hay que aumentar el voltaje 
para mantener el valor del par. A este tipo de control se le suele llamar control por volts/hertz. 

Si = pco¿„ y la relación de voltaje a frecuencia es constante de modo que 

— = d (16.63) 

ü ) 5 

La relación d, que se determina a partir del voltaje V s entre terminales, y la velocidad base (d¿,, es 

d = — (16.64) 

W b 
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Frecuencia 



FIGURA 16.10 

Características par-velocidad con control por relación volts/hertz. 


Sustituyendo a V a de la ecuación (16.63) en la ecuación (16.57), se obtiene el par T d , y el desliza¬ 
miento s m cuando el par es máximo: 


Sm 


K 


[Ri + V 2 (x s + x' r y] 


2i 1/2 


(16.65) 


En la figura 16.10 se ven las curvas características par-velocidad. A medida que la frecuencia 
se reduce, (3 disminuye y aumenta el deslizamiento cuando el par es máximo. Para determinada 
demanda de par, se puede controlar la velocidad, de acuerdo con la ecuación (16.64), cambiando 
la frecuencia. En consecuencia, al variar tanto el voltaje como la frecuencia, se pueden controlar 
el par y la velocidad. En el caso normal, se mantiene constante el par mientras que se varía la ve¬ 
locidad. Se puede obtener el voltaje a frecuencia variable con inversores o cicloconvertidores tri¬ 
fásicos. Los cicloconvertidores se usan en aplicaciones con potencias muy grandes, como por 
ejemplo, locomotoras o fábricas de cemento, donde la frecuencia es la mitad o la tercera parte de 
la frecuencia de línea. 

En la figura 16.11 se muestran tres arreglos posibles de circuito para obtener voltaje y fre¬ 
cuencia variable. En la figura 16.11a, el voltaje permanece constante y se aplican técnicas de 
PWM para variar tanto el voltaje como la frecuencia dentro del inversor. A causa del diodo rec¬ 
tificador, no es posible la regeneración, y el inversor generaría armónicas hacia la fuente de ca. 
En la figura 16.11b, el convertidor cd-cd varía el voltaje de cd al inversor, y el inversor controla 
la frecuencia. Debido al convertidor de cd, se reduce la inyección de armónicas hacia la fuente 
de ca. En la figura 16.11c se varía el voltaje mediante el convertidor dual, y la frecuencia se con¬ 
trola dentro del inversor. Este arreglo permite la regeneración; sin embargo, el FP de entrada al 
convertidor es bajo, en especial cuando el ángulo de retardo es alto. 


Ejemplo 16.6 Determinación de los parámetros de rendimiento de un motor trifásico 
de inducción con control por voltaje y frecuencia 

Un motor trifásico de inducción, de 11,2 kW, 1750 rpm, 460 V, 60 Hz, de cuatro polos conectado en Y tiene 
los siguientes parámetros: R s = 0.66 O, R' r = 0.38 ft, X s = 1.14 fl, X' r = 1.71 Í1 y X m = 33.2 fl. El 
motor se controla variando el voltaje y la frecuencia. La relación volts/hertz, que corresponde al voltaje y la 
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(a) Propulsor por cd fija e inversor PWM 




(c) Cd variable por convertidor dual e inversor 


FIGURA 16.11 

Propulsores de motor de inducción por fuente de voltaje. 


frecuencia nominales, se mantiene constante, a) Calcular el par máximo T m y la velocidad correspon¬ 
diente, para 60 y 30 Hz. b) Repetir a) si R s es despreciable. 

Solución 

p = 4, V a = V s = 460/V3 = 265.58 V, w = 2 tt X 60 = 377 rad/s, y según la ecuación (16.1), (o¿, = 2 X 
377/4 = 188.5 rad/s. De acuerdo con la ecuación (16.63), ¿i = 265.58/188.5 = 1.409. 

a. A 60 Hz, u) b = oo 5 = 188.5 rad/s. p = 1 y V a = du s = 1.409 X 188.5 = 265.58 V. De acuerdo con la 
ecuación (16.65), 


= 


0.38 


= 0.1299 


[0.66 2 + (1.14 + 1.71) 2 ] 1/2 
ix) m = 188.5 X (1 - 0.1299) = 164.01 rad/s osea 1566rpm 


De acuerdo con la ecuación (16.21), el par máximo es 

3 X 265.58 2 


T = 

x m 


2 X 188.5 X [0.66 + \/^66 2 + (1.14 + 1.71) 2 ] 


= 156.55 N • m 
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A 30 Hz, toy = 2 X 2 X tt 30/4 = 94.25 rad/s. p = 30/60 = 0.5 y V a = du s = 1.409 X 94.25 = 132.79 
V. De acuerdo con la ecuación (16.65), el deslizamiento para que el par sea máximo es 


0.38 


= 0.242 


w [0.66 2 + 0.5 2 X (1.14 + 1.71 ) 2 ] 1/2 
u> m = 94.25 X (1 - 0.242) = 71.44rad/s osea 682rpm 

3 X 132.79 2 


T = 

1 m 


= 125.82 N • m 


2 X 94.25 X [0.66 + \/0M 2 + 0.5 2 X (1.14 + 1.71) 2 ] 
b. A 60 Hz, = o) 5 = 188.5 rad/s y V a = 265.58 V. De acuerdo con la ecuación (16.60), 
0.38 


Sm = 


= 0.1333 


1.14 + 1.71 

<o m = 188.5 X (1 - 0.1333) = 163.36rad/s osea 1560rpm 

De acuerdo con la ecuación (16.59), el par máximo es T m = 196.94 N-m. 

A 30 Hz, (x> s = 94.25 rad/s, p = 0.5 y V a = 132.79 V. Según la ecuación (16.60), 

0.38/0.5 

= 1.14 + 1.71 = °' 2666 

w m = 94.25 X (1 — 0.2666) = 69.11 rad/s osea 660rpm 
De acuerdo con la ecuación (16.59), el par máximo es T m = 196.94 N-m. 


Nota: El no tener en cuenta a R s puede causar un error apreciable en la estimación del par, 
en especial a baja frecuencia. 


16.2.6 Control por corriente 

El par de los motores de inducción se puede controlar variando la corriente en el rotor. La co¬ 
rriente de entrada, que es fácilmente accesible, se varía, en lugar de la corriente en el rotor. Para 
una corriente de entrada fija, la corriente en el rotor depende de los valores relativos de las im- 
pedancias magnetizantes y del circuito del rotor. De acuerdo con la figura 16.2, la corriente en el 
rotor se determina como sigue: 


i; 


jXJi 


R s + R' r /s + j{X n 


+ X s + X' r ) 


= I'r/h 


(16.66) 


De las ecuaciones (16.9) y (16.12a), el par desarrollado es 

T = _ 3R'r(X m I,) 2 _ 

d Si» s [(R s + R' r /s) 2 + (X m + X s + X' r ) 2 ] 
y el par de arranque con s = 1 es 

T = _ IR'rjXM 2 _ 

s u s [(R s + R' r ) 2 + (X m + X, + X' r ) 2 ] 


(16.67) 


(16.68) 
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El deslizamiento para par máximo es 


= ±- 


R'r 


[Ri + (X m + + X'Y] 


2il/2 


(16.69) 


En un caso real, como el de la figura 16.1b y 16.1c, la corriente en el estator, que pasa por R s y X s , 
es constante, y vale /,. En general, X m es mucho mayor que X s y R s que pueden despreciarse pa¬ 
ra la mayor parte de las aplicaciones. Si se desprecian los valores de R s y X s , la ecuación (16.69) 
se transforma en 


Stn ~ ±- 


K 


'Xm + X'r 

y x = s m \ la ecuación (16.67) define al par máximo, 


3Xj 

m 2<ü s {X m + X' r ) 


If 


2 _ 


3 Lí 


2{L m + L’ r ) 


/? 


(16.70) 


(16.71) 


Se puede observar en la ecuación (16.71) que el par máximo depende del cuadrado de la co¬ 
rriente, y es aproximadamente independiente de la frecuencia. Las curvas características par-velo¬ 
cidad se ven en la figura 16.12 para valores crecientes de la corriente en el estator. Como X m es 
grande en comparación con X s y X' n el par de arranque es bajo. A medida que aumenta la veloci¬ 
dad (o disminuye el deslizamiento), el voltaje del estator aumenta y el par aumenta. La corriente 
de arranque es baja, por los valores bajos del flujo (porque I m es baja y X m es grande), así como la 
corriente en el rotor, en comparación con sus valores especificados. El par aumenta con la veloci¬ 
dad debido al aumento en el flujo. Un aumento más de la velocidad hacia la pendiente positiva de 
las curvas características hace aumentar el voltaje entre terminales más allá de su valor especifica¬ 
do. El flujo y la corriente magnetizante aumentan también, y con ello se satura el flujo. El par se 
puede controlar mediante la corriente del estator y el deslizamiento. Para mantener constante el 
flujo por el entrehierro y para evitar la saturación por el alto voltaje, el motor se suele operar en la 
pendiente negativa de las curvas características de par equivalente-velocidad, mediante control de 
voltaje. La pendiente negativa está en la región inestable y el motor debe operarse con control por 
lazo cerrado. Con un deslizamiento bajo, el voltaje entre terminales podría ser excesivo y el flujo se 
saturaría. Debido a la saturación, el máximo del par es menor que el que muestra la figura 16.12. 

La corriente constante se puede suministrar con inversores trifásicos con fuente de corrien¬ 
te. El inversor alimentado con corriente tiene las ventajas del control de corriente de falla, y que 
la corriente es menos sensible a las variaciones de parámetros del motor. Sin embargo, generan 



0 


■Velocidad, 


FIGURA 16.12 

Características par-velocidad en el control por 
corriente. 
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(a) Fuente de corriente alimentada por rectificador controlado 


convertidor cd-cd 



(b) Fuente de corriente alimentada por pulsador 


FIGURA 16.13 
Alimentación trifásica. 


armónicas y pulsación de par. En la figura 16.13 se muestran dos configuraciones posibles de 
propulsores con inversor alimentado por corriente. En la figura 16.13a, el inductor actúa como 
fuente de corriente, y el rectificador controla la fuente de corriente. El FP de este arreglo es muy 
bajo. En la figura 16.13b, el convertidor cd-cd controla la fuente de corriente, y el FP de entrada 
es mayor. 


Ejemplo 16.7 Determinación de los parámetros de rendimiento de un motor trifásico 
de inducción con control por corriente 

Un motor trifásico de inducción, de 11.2 kW, 1750 rpm, 460 V, 60 Hz, de cuatro polos y conectado en Y, tiene 
los siguientes parámetros: R s = 0.66 fl, R' n = 0.38 ti, X s = 1.14 O, X' n = 1.71 O y X m = 33.2 O. La pérdida 
sin carga es despreciable. El motor está controlado por un inversor con fuente de corriente y la corriente de 
entrada se mantiene a 20 A constantes. Si la frecuencia es 40 Hz y el par desarrollado es 55 N*m, determinar 
a) el deslizamiento para par máximo, s m , y el par máximo, T m \ b) el deslizamiento s; c) la velocidad del rotor, 
o) m ; d) el voltaje entre terminales por fase, V a , y e) el FP m . 

Solución 

Pa(Esp.) = 460/V3 = 265.58 V, /, = 20 A, T L = T d = 55 N • m, y p = 4. A 40 Hz, w = 2 tt x 40 = 251.33 rad/s, 
o, = 2 x 251.33/4 = 125.66 rad/s, R s = 0.66 O, R’ r = 0.38 O, X s = 1.14 X 40/60 = 0.76 O, X' r = 1.71 = 
40/60 = 1.14 ü,yX m = 33.2 X 40/60 = 22.13 O. 

a. De acuerdo con la ecuación (16.69), 

0 38 

S m = -;- 1 - T-rzr = 0.0158 

[0.66 2 + (22.13 + 0.78 + 1.14) 2 ] 172 

De la ecuación (16.67), T m = 94.68 N m. 
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b. De acuerdo con la ecuación (16.67), 

3(R r /s) (22.13 X 20) 2 

d ~ ~ 125.66 X [(0.66 + RJs ) 2 + (22.13 + 0.76 + 1.14) 2 ] 
de donde ( R/s ) 2 - 83.74 (R'/s) + 578.04 = 0, y despejando R' r , se obtiene 

R r 

— = 76.144 osea 7.581 
s 

y s = 0.00499 o 0.0501. Como en el caso normal el motor se opera con un deslizamiento grande 
en la pendiente negativa de la curva característica par-velocidad, 

5 = 0.0501 


c. ü) m = 125.656 X (1 - 0.0501) = 119.36 rad/s, o sean 1140 rpm. 

d. De la figura 16.2 se puede deducir que la impedancia de entrada es 

% = + i x, = (R¡ + xj) 112 /^ = z i /e m 

donde 

R Xj(R s + R r /s) 

' (R, + R r ls) 2 + (X m + X s + X r ) 2 

= 6.26 n 


(16.72) 


XJj(R, + RJs) 2 + ( X, + X r )(X m + + X,)] 

(R s + R r /s) 2 + (X m + X S + X r ) 2 


y 


= 3.899 Í1 


0 


m 


tan 1 


Xi 

Ri 


(16.73) 


= 31.9° 

Z¡ = (6.26 2 + 3.899 2 ) 112 = 7.38 D 

V a = ZA = 7.38 X 20 = 147.6 V 
e. FP m = cos(31.9°) = 0.849 (en retraso). 


(16.74) 


Nota: Si se calcula el par máximo con la ecuación (16.71), T m = 100.40 y V a (cuando s = s m ) 
es 313 V. Para una frecuencia de alimentación de 90 Hz, al recalcular los valores se obtienen 
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(o 5 = 282.74 rad/s, X s = 1.71 íl, X' = 2.565 ü, X m = 49.8 íl, = 0.00726, T m = 96.1 Nm, 5 = 
0.0225, V a = 316 V y V a (cuando s = s m ) = 699.6 V. Es evidente que a alta frecuencia y con des¬ 
lizamiento bajo, el voltaje entre terminales sería mayor que el valor especificado, y saturaría el 
flujo en el entrehierro. 

16.2.7 Control por voltaje, corriente y frecuencia 

Las características de par-velocidad de los motores de inducción dependen del tipo de control. 
Podría ser necesario variar el voltaje, la frecuencia y la corriente para satisfacer los requisitos de 
par-velocidad, como se ve en la figura 16.14, donde hay tres regiones. En la primera, se puede variar 
la velocidad mediante control por voltaje (o corriente) a par constante. En la segunda región, el 
motor se opera a corriente constante, y se varía el deslizamiento. En la tercera región, la veloci¬ 
dad se controla por frecuencia, a una corriente reducida en el estator. 

Las variaciones de par y potencia para determinada corriente en estator y frecuencias in¬ 
feriores a la nominal se indican con puntos en la figura 16.15. Para 0 < 1, el motor funciona con 
flujo constante. Para 0 > 1, el motor se opera por control de frecuencia, pero a voltaje constante. 
En consecuencia, el flujo disminuye en relación inversa a la frecuencia por unidad, y el motor 
funciona en el modo de debilitamiento de campo. 

En la motorización, una disminución en la velocidad comandada disminuye la frecuencia 
en la alimentación. Esto desplaza la operación al frenado regenerativo. El propulsor desacelera 
bajo la influencia del par de frenado y el par de carga. Cuando la velocidad es menor que el valor 
especificado co¿>, el voltaje y la frecuencia se reducen con la velocidad, para mantener la relación 
de V/f deseada, o flujo constante, y para mantener la operación en la parte de las curvas velocidad- 
par con pendiente negativa. Cuando la velocidad es mayor que o> b , sólo se reduce la frecuencia 
con la velocidad, para mantener la operación en la parte de las curvas velocidad-par con pen¬ 
diente negativa. Cuando se acerca la velocidad deseada, la operación pasa a motorización, y el 
propulsor se estabiliza en la velocidad deseada. 

En la motorización, un aumento en el comando de velocidad aumenta la frecuencia de ali¬ 
mentación. El par motor supera al par de carga y el motor acelera. La operación se mantiene en 
la parte de las curvas velocidad-par con pendiente negativa, limitando la velocidad de desliza¬ 
miento. Por último, el propulsor se estabiliza en la velocidad deseada. 



FIGURA 16.14 

Variables de control en función de la frecuencia. 
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FIGURA 16.15 

Características par-velocidad para control por frecuencia variable. 

Puntos clave de la sección 16.2 

• Se pueden variar la velocidad y el par de los motores de inducción mediante 1) control por 
voltaje del estator, 2) control por voltaje del rotor, 3) control por frecuencia, 4) control 
por voltaje y frecuencia en el estator, 5) control por corriente en el estator, o por 6) con¬ 
trol por voltaje, corriente y frecuencia en el estator. 

• Para cumplir con el ciclo de trabajo par-velocidad de un propulsor, en el caso normal se 
controlan el voltaje, la corriente y la frecuencia, en forma tal que el flujo, o la relación V 
entre /, permanecen constantes. 

16.3 CONTROL EN LAZO CERRADO DE LOS MOTORES DE INDUCCIÓN 

Lo normal es que se requiera un control en lazo cerrado para satisfacer las especificaciones de fun¬ 
cionamiento en estado estable y transitorio de los propulsores de ca [9,10]. Se puede implementar 
la estrategia de control mediante 1) control escalar , donde las variables de control son cantidades 
de cd, y sólo se controlan sus magnitudes; 2) control vectorial , donde se controlan tanto la magni¬ 
tud como la fase de las variables de control, o bien 3) control adaptativo, donde los parámetros de 
control se varían en forma continua para adaptarse a las variaciones de las variables de salida. 

El modelo dinámico de los motores de inducción difiere en forma importante respecto al 
de la figura 16.1c, y es más complejo que para los motores de cd. El diseño de los parámetros del 
lazo de retroalimentación requiere un análisis y simulación completos de todo el propulsor. El 
control y el modelado de los propulsores de ca salen del alcance de este libro [2,5,17,18], y sólo 
se describirán en esta sección algunas de las técnicas escalares básicas. 
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Alimentación trifás ica^ ^ ^ 


K ‘ — K: 


1 s(ref) 
+ 


Controlador de \ 
velocidad y limitador 
de corriente 


K, 


Controlador 
trifásico 
de ca con 
tiristor 




— Controlador Circuito 
de corriente de disparo 
2 Limitador 
de corriente 

-w- 


Sensor de velocidad 
-0-((Rotor)) 


(a) Controlador de voltaje del estator 



Alimentación trifásica 




FIGURA 16.16 

Control en lazo cerrado de motores de inducción. 
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En general, un sistema de control se caracteriza por la jerarquía de los lazos de control, 
donde el lazo externo controla a los lazos internos. Los lazos internos se diseñan para ejecutarse 
cada vez más rápido. En el caso normal, se diseñan los lazos para que tengan una excursión limi¬ 
tada respecto al comando. La figura 16.16a muestra un arreglo para controlar voltaje del estator 
de motores de inducción mediante controladores de voltaje a frecuencia fija. El controlador de 
velocidad K x procesa el error de velocidad y genera la corriente de referencia / s ( re f). K 2 es la corrien¬ 
te en el controlador. K 3 genera el ángulo de retardo del convertidor con tiristor, y el lazo interno 
limitador de corriente establece, en forma indirecta, el límite del par. Un limitador de corriente 
en lugar de un fijador de corriente tiene la ventaja de retroalimentar la corriente de corto circuito, 
en el caso de una falla. La K x del controlador de velocidad puede ser una simple ganancia (tipo 
proporcional), o un tipo proporcional-integral o un compensador de adelanto o retraso. Este 
tipo de control se caracteriza por su mal funcionamiento dinámico y estático, y en general se usa 
en propulsores de ventiladores, bombas y sopladores. En la figura 16.17 se ve un regulador (o 
controlador) trifásico de voltaje para una máquina trefiladora, donde los circuitos electrónicos 
de control se montan en el tablero lateral. 

El arreglo de la figura 16.16a se puede ampliar a un controlador de volts/hertz agregándo¬ 
le un rectificador controlado y un lazo de control de voltaje de cd, como se ve en la figura 16.16b. 
Después del limitador de corriente, la misma señal genera la frecuencia del inversor y proporcio¬ 
na la entrada del controlador de ganancia de enlace de cd, K 3 . Se suma un voltaje V 0 pequeño al 
voltaje de referencia de cd, para compensar la caída de voltaje de la resistencia del estator a baja 
frecuencia. El voltaje V d de cd funciona como referencia para controlar el voltaje del rectificador 
controlado. En el caso del inversor PWM, no hay necesidad del rectificador controlado, y la señal 
de V d controla en forma directa al voltaje del inversor, variando el índice de modulación. Para 
vigilar la corriente se requiere un sensor, que introduce un retardo en la respuesta del sistema. 
En la figura 16.18 se muestran 15 gabinetes de inversor por conmutación forzada para controlar 
los ventiladores de enfriamiento bajo la parrilla de un horno de cemento, siendo la capacidad de 
cada unidad 100 kW. 



FIGURA 16.17 

Un regulador trifásico de voltaje de ca, de 
187 kW. (Reproducido con autorización 
de Brush Electrical Machines, Ltd., 
Inglaterra). 
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FIGURA 16.18 

15 gabinetes de inversor por conmutación forzada para un horno de cemento. (Reproducido con 
autorización de Brush Electrical Machines, Ltd., Inglaterra.) 


Ya que el par de los motores de inducción es proporcional a la frecuencia de desliza¬ 
miento, (ú sl = — (o m = so) s , se puede controlar la frecuencia de deslizamiento en lugar de la co¬ 

rriente en el estator. El error de velocidad genera el comando de frecuencia de deslizamiento, 
como se ve en la figura 16.16c, donde los límites de deslizamiento establecen los límites del par. El 
generador de función, que produce la señal de comando para controlar voltaje en respuesta a 
la frecuencia o) 5 , es no lineal, y también puede tener en cuenta la caída compensadora V G a baja 
frecuencia. La caída compensadora V 0 se ve en la figura 16.16c. Para un cambio en escalón del 
comando de velocidad, el motor acelera o desacelera dentro de los límites de par, hasta un valor 
de deslizamiento de estado permanente que corresponda al par de carga. Este arreglo contro¬ 
la en forma indirecta al par, dentro del lazo de control de velocidad, y no requiere sensor de 
corriente. 

Un arreglo sencillo para controlar la corriente se ve en la figura 16.19. El error de veloci¬ 
dad genera la señal de referencia para la corriente de enlace de cd. La frecuencia de desliza¬ 
miento, c o s[ = o) 5 — o) m , es fija. Con un comando de velocidad en escalón, la máquina acelera con 


FIGURA 16.19 

Control de corriente con 
deslizamiento constante. 


Controlador Controlador Alimentación trifásica 
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FIGURA 16.20 

Control de corriente con operación a flujo constante. 


una alta corriente que es proporcional al par. En el estado permanente, la corriente en el motor 
es baja. Sin embargo, el flujo en el entrehierro varía, y debido al flujo variable a distintos puntos 
de operación, el funcionamiento de este propulsor es malo. 

Un arreglo práctico para controlar la corriente, donde el flujo se mantiene constante, se ve 
en la figura 16.20. El error de velocidad genera la frecuencia de deslizamiento, que controla la 
frecuencia del inversor y la fuente de corriente del enlace de cd. El generador de función produ¬ 
ce el comando de corriente que mantenga constante el flujo en el entrehierro, en el caso normal 
en el valor nominal. 

El arreglo de la figura 16.16a es para controlar la velocidad con lazo interno de control de 
corriente, a un propulsor Kramer, como se ve en la figura 16.21, donde el par es proporcional a 
la corriente I d , de enlace de cd. El error de velocidad genera el comando de corriente del enlace 



FIGURA 16.21 

Control de velocidad con propulsor estático Kramer. 
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FIGURA 16.22 

Un propulsor estático Kramer de 110 kW. 
(Reproducido con autorización de Brush 
Electrical Machines Ltd., Inglaterra). 



de cd. Un aumento de la velocidad en escalón sujeta la corriente en el valor máximo, y el motor 
acelera a un par constante que corresponde a la corriente máxima. Una disminución de la velo¬ 
cidad en escalón ajusta en cero el comando de la corriente, y el motor desacelera debido al par 
de carga. En la figura 16.22 se muestra un propulsor estático Kramer de 110 kW, para los venti¬ 
ladores de una fábrica de cemento. 


Puntos clave de la sección 16.3 

• El lazo cerrado se usa en el caso normal para controlar la respuesta de los propulsores de 
ca en estado permanente y transitorio. 

• Sin embargo, los parámetros de los motores de inducción están acoplados entre sí, y el con¬ 
trol escalar no puede producir una respuesta dinámica rápida. 


16.4 CONTROLES VECTORIALES 

Los métodos de control que se han descrito hasta ahora permiten tener un funcionamiento 
satisfactorio en estado permanente, pero su respuesta dinámica es mala. Un motor de inducción 
implica múltiples variables no lineales, así como características muy acopladas. La técnica de 
control vectorial , que también se llama control orientado al campo (FOC, de field-oriented con¬ 
trol ), y permite controlar un motor de inducción, de jaula de ardilla, con alto rendimiento diná¬ 
mico, comparable a la característica de un motor de cd [11-15]. La técnica FOC desacopla los dos 
componentes de la corriente en el estator: uno que proporciona el flujo en el entrehierro y el 
otro que produce el par. Proporciona un control independiente del flujo y del par, y se linealiza 
la característica de control. Las corrientes en el estator se convierten en un marco de referencia 
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ficticio, girando en forma sincrónica y alineado con el vector flujo, y se vuelven a transformar en 
el marco del estator, antes de retroalimentarlas a la máquina. Las dos componentes son en eje 
d, análoga a la corriente en la armadura, e i qs en el eje q , análoga a la corriente del campo de un 
motor de cd con excitación separada. El vector de flujo de enlace del rotor se alinea a lo largo 
del eje d del marco de referencia. 

16.4.1 Principio básico del control vectorial 

Con un control vectorial, un motor de inducción puede funcionar como un motor de cd con 
excitación separada. En una máquina de cd, el par desarrollado es 

T d = K t I a I f (16.75) 

donde I a es la corriente en la armadura e es la corriente en el campo. La construcción de una 
máquina de cd es tal que el flujo de enlace del campo 'P f producido por es perpendicular al 
flujo de enlace de la armadura, producido por I a . Estos vectores de flujo que son estaciona¬ 
rios en el espacio, son ortogonales, es decir, su naturaleza es desacoplada. En consecuencia, un 
motor de cd tiene una respuesta transitoria rápida. Sin embargo, un motor de inducción no pue¬ 
de responder tan rápido debido a su problema inherente de acoplamiento. A pesar de todo, un 
motor de inducción puede presentar la curva característica de una máquina de cd, si se controla 
en un marco rotatorio en forma sincrónica ( d e — q e ), donde las variables sinusoidales de la má¬ 
quina aparezcan como cantidades de cd en el estado permanente. 

La figura 16.23a muestra un motor de inducción alimentado por inversor con dos señales 
de corriente de control: i ds e i qs son la componente en eje directo y la componente en eje de 
cuadratura de la corriente en el estator, respectivamente, en un marco de referencia en rotación 
sincrónica. Con el control vectorial, i ds es análoga a la corriente en el campo, e i ds es análoga 
a la corriente I d en la armadura de un motor de cd. Por consiguiente, el par desarrollado por un 
motor de inducción es 


T d = KjfJf = K t I ds i qSr (16.76) 

donde ' v P r es el valor absoluto pico del vector sinusoidal de flujo de enlace, ' V P r , 
i ds es la componente del campo, 
i qs es la componente del par. 

La figura 16.23b muestra el diagrama de vector espacial para el control vectorial: i ds está orienta¬ 
da (o alineada) en dirección del flujo del rotor \ r e i qs deben ser perpendiculares a él bajo todas 
las condiciones de operación. Los vectores espaciales giran en forma sincrónica a la frecuencia 
o) s . Así, el control vectorial debe asegurar que la orientación de los vectores espaciales sea correc¬ 
ta, y generar las señales para la entrada del control. 

La implementación del control vectorial se ve en la figura 16.23c. El inversor genera las co¬ 
rrientes ¿a, i b e i c como respuesta a las corrientes correspondientes de comando /*, i* y i* del 
controlador. Las corrientes en las terminales de la máquina son i b e i c y se convierten en las 
componentes e i qs s mediante transformación de tres fases a dos fases. A continuación esas co¬ 
rrientes se convierten en un marco giratorio sincrónico (en las componentes e i qs ) mediante 
las componentes eos 0 5 y sen 0 5 del vector unitario, antes de aplicarlas a la máquina. La máquina 
se representa con conversiones internas al modelo d e -q e . 

El controlador hace dos etapas de transformación inversa, de modo que las corrientes de 
control de línea i% e i qs corresponden a las corrientes i ds e i qs en la máquina, respectivamente. 
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(a) Diagrama de bloques 



A 

(b) Diagrama de vector espacial 



(c) Implementación del control vectorial 


FIGURA 16.23 

Control vectorial de un motor de inducción. 


Además, el vector unitario (eos 0 e y sen 0 e ) asegura el alineamiento correcto de la corriente 
con el vector de flujo 'P r y que la corriente i qs sea perpendicular a él. Es importante notar que en 
el caso ideal la transformación y la transformación inversa no incorporan estado dinámico algu¬ 
no. Por consiguiente, la respuesta a i ds e i qs es instantánea, excepto por los retardos debidos a los 
tiempos de computación y de muestreo. 

16.4.2 Transformación directa y del eje de cuadratura 

La técnica de control vectorial usa el circuito equivalente dinámico del motor de inducción. Al 
menos hay tres flujos (en rotor, en entrehierro y en estator), y tres corrientes o fmms (en el esta¬ 
tor, en el rotor y magnetizante) en un motor de inducción. Para que la respuesta dinámica sea rá¬ 
pida, se deben tener en cuenta las interacciones entre corriente, flujos y velocidad, para obtener 
el modelo dinámico del motor y determinar las estrategias de control adecuadas. 

Todos los flujos giran a la velocidad síncrona. Las corrientes trifásicas crean fmms (estator 
y rotor), que también giran a la velocidad síncrona. El control vectorial alinea los ejes de una 
fmm y un flujo en forma ortogonal en todo tiempo. Es más fácil alinear la fmm de la corriente 
del estator en forma ortogonal al flujo en el rotor. 
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Todo conjunto trifásico de cantidades sinusoidales en el estator se puede transformar a un 
marco de referencia ortogonal como sigue: 


fas 

ffis 

L/oJ 


COS 0 COS 


sen 0 sen 


1 

2 


(°-f) 


-T 

1 

2 


eos 


-t)' 


sen 0 


-f) 


1 

2 


fa. 

fb. 
Jes. 


(16.77) 


donde 0 es el ángulo del conjunto ortogonal a-p-0 con respecto a cualquier referencia arbitraria. 
Si los ejes a-(3-0 son estacionarios y el eje a se alinea con el eje a del estator, entonces 0 = 0 en 
todo momento. Entonces se obtiene 


fas 

hs 

Jos 



1 

2 

V3 

2 

1 

2 


1 

2 

V3 

2 

1 

2 


fas 

fbs 

Jes. 


(16.78) 


El marco de referencia ortogonal que gira a la velocidad sincrónica q> 5 se llama “ejes d-q- 0”. 
La figura 16.24 muestra el eje de rotación para diversas cantidades. 

Las variables trifásicas del rotor, transformadas al marco de referencia en rotación síncro¬ 
na, se expresan como sigue: 



2 2 2 


(16.79) 

Es importante notar que la diferencia co s - co m es la velocidad relativa entre el marco de referencia 
en rotación síncrona y el marco fijo al rotor. Esta diferencia es la frecuencia de deslizamiento (d s/ , 
que es la frecuencia de las variables del rotor. Aplicando esas transformaciones, las ecuaciones 
de voltaje del motor en el marco giratorio sincrónicamente se reducen a 


Vqs 


R s + DL S 

<¿> S L S 

DL m 

“>sL m 

Iqs 

Vds 


-o> s L s 

R s + DL S 

—(ú s L m 

DL m 

ids 

Vqr 


DL m 

(w s - w m )L m 

R r + DL r 

V. 

3 

1 

3^ 

V 

_ V dr _ 


_-(<** “ “m) 

DL m 

K 

i 

3 

1 

«o 

T 

R r + DL r 

Jdr_ 


(16.80) 
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eje de fase A de estator 

eje de fase A de rotor 

marco de referencia fijo en estator 

marco de referencia fijo en rotor 

marco de referencia 

en rotación síncrona 


a s e J e 


FIGURA 16.24 

Eje de rotación para diversas cantidades. 


donde co 5 es la velocidad del marco de referencia (o velocidad síncrona), a) m es la velocidad del 
rotor, y 


L s 


Lis L r 


L>ir + L m 


Los subíndices / y m representan fuga y magnetizante, respectivamente, y D representa al opera¬ 
dor diferencial d/dt. Los circuitos equivalentes dinámicos del motor, en este marco de referencia, 


se ven en la figura 16.25. 

Los enlaces de flujo del estator se expresan como 

Li s Íq S + L m (/^ s + Íq r ) L s Íq S + L m Íq r (16.81) 

^ds — Li s i ds + L m (i ds + i dr ) — L s i ds 4- L m i dr (16.82) 

Vs = Vi^ls + (16.83) 

Los enlaces de flujo del rotor se expresan por 

'i'qr ~ L lr i gr + L m (i qs + i qr ) = L r i qr + L m i qs (16.84) 

^dr = L lr i dr + L m (i ds + i dr ) = L r i dr + L m i ds (16.85) 

= V(V\r + *Í) (16-86) 

Los enlaces de flujo del entrehierro se expresan por 

= Lm(Í qS + Íqr) (16.87) 

'I r md = L m (i ds + i dr ) (16.88) 

Vm = Vi*üs + VLs) (16.89) 

Por consiguiente, el par desarrollado por el motor es 

T d = y [Vdsiqs - Vqsids] (16.90) 


donde p es la cantidad de polos. La ecuación (16.80) expresa los voltajes del rotor en los ejes d y 
q , como sigue: 
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(ít) 5 r g r 



FIGURA 16.25 

Circuitos equivalentes dinámicos en el marco de referencia en rotación síncrona. 


diqs díqf 

Vqr — 0 — L> m ^ ^ — w m)^‘mÍ'ds "l” (^r ^r) ^ ( w e 0) r )¿ r í¿ r (16.91) 

Vdr = 0 = L m + (ü), - ü) m )L m Í qs + ( R r + L r)~^ + (t»e ~ <*>r)L r Í qr (16.92) 

que, después de sustituir 'V qr de la ecuación (16.84) y y dr de la ecuación (16.85), dan como re¬ 
sultado 


dV qr 

dt 


Rdqr ^ (^\v 


- = 0 


d%ir 

dt 


+ Rddr + (<*>, ~ Mm)'Vqr = 0 


(16.93) 

(16.94) 


Se despejan i qr de la ecuación (16.84) e i dr de la ecuación (16.85), para obtener 


_ _l_ yTj, _ L m . 
l Q r * qr l( i s 


(16.95) 
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— \Tr _ . 

l dr ~ ^ dr l ds 


(16.96) 


Al sustituir estas corrientes de rotor i qr e i dr en las ecuaciones (16.93) y (16.94) se obtiene 


~df L + ^R^ qr ~lL Rrlqs + " (úm ^ dr = 0 

V + ^ - ~ R rtq* + («» - = 0 

K r L r 


dV 


dt 


(16.97) 


(16.98) 


Para eliminar estados transitorios en el flujo del rotor, y el acoplamiento entre los dos ejes, se de¬ 
ben satisfacer las condiciones siguientes: 


'P,r = 0yi = V Vdr + 'K = Vé 


qr w J 1 r V 1 dr ' 1 qr * dr 

También, el flujo en el rotor debe permanecer constante, para que 


dV dr Wv 


dt 


dt 


= 0 


(16.99) 


(16.100) 


Con las condiciones de las ecuaciones (16.99) y (16.100), el flujo en el rotor está alineado en 
el eje d e y se obtiene 

Rr ■ 


- “s/ - 


'P r L r 


v qs 


(16.101) 


L r dV r 


+ ^ r ~ L m Í ds 


(16.102) 


R r dt 

Se sustituyen las ecuaciones para i qr de la (16.95) en la (16.84) y la de i dr de la (16.96) en la 
(16.95) para obtener 


i L ’ L,) 1 "' + L. V - 


(16.103) 


(16.104) 


Al sustituir de la ecuación (16.103) y de la ecuación (16.104) en la ecuación (16.90) se 
obtiene el par desarrollado: 


^ f ’f-(*ér¡„ - *,*,) - 


(16.105) 


Si permanece constante el flujo 'T en el rotor, la ecuación (16.102) se transforma en 

'É'r = L m i ds (16.106) 

que indica que el flujo en el rotor es proporcional a la corriente i^. Así, T d se transforma en 


7" — ^ . . _js 

*d 2 ^ds^qs ~~ tdslqs 


(16.107) 


donde K m = 3pL m 2 /2L r . 
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(a) Control directo orientado al campo 



FIGURA 16.26 

Diagramas de bloque del control vectorial. 


Este control vectorial se puede implementar con un método directo o con uno indirecto [4]. 
Los métodos difieren en esencia en la forma en que se genera el vector unitario (eos y sen 0 S ) 
para el control. En el método directo, se calcula el vector flujo partiendo de las cantidades 
en terminales del motor, como se ve en la figura 16.26a. El método indirecto usa la frecuencia 
de deslizamiento <d 5/ del motor para calcular el vector flujo que se desea, como se ve en la figura 
16.26b. Es más sencilla su implementación que la del método directo, y se usa cada vez más en 
control de motores de inducción. El par motor deseado es T d , W r es el flujo de enlace del rotor, 
T r es la constante de tiempo del rotor y L m es la inductancia mutua. La cantidad de desacopla¬ 
miento depende de los parámetros del motor, a menos que se mida el flujo en forma directa. Si 
no se conocen con exactitud los parámetros del motor, no es posible tener un desacoplamiento 
ideal. 
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Notas: 

1. Según la ecuación (16.102), el flujo 'L dr está determinado por i dn que está sujeta a un re¬ 
tardo de tiempo T r debido a la constante de tiempo del rotor ( L/R r ). 

2. De acuerdo con la ecuación (16.107), la corriente i qs controla al par desarrollado, T d , sin 
retardo. 

3. Las corrientes i ds e i qs son ortogonales entre sí y se llaman corrientes productoras de flujo 
y de par , respectivamente. Esta correspondencia entre las corrientes productoras de flujo y 
de par está sujeta a mantener las condiciones de las ecuaciones (16.101) y (16.102). En el 
caso normal, i ds quedaría fija para la operación hasta a la velocidad base. En adelante, se 
reduce para debilitar el flujo en el rotor, para que el motor sea controlado con una curva 
característica semejante a una de potencia constante. 


16.4.3 Control vectorial indirecto 

La figura 16.27 muestra el diagrama de bloques de la implementación del control indirecto orien¬ 
tado al campo (IFOC). El componente de flujo de la corriente /£, para tener el flujo 'L deseado en 
el rotor, se determina con la ecuación (16.106), y se mantiene constante. Sin embargo, la variación 


Controlador Controlador de 

de velocidad velocidad 



FIGURA 16.27 

Esquema de control indirecto orientado al campo por flujo en rotor. 
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de la inductancia magnetizante L m puede causar cierta deriva en el flujo. La ecuación (16.101) 
relaciona el error de velocidad angular (o) ref — (o m ) con i qs como sigue: 

¡Z = Kef - <* m ) (16.108) 

que a su vez genera el componente del par de la corriente i qs desde el lazo de control de velocidad. 
La frecuencia co*/ de deslizamiento se genera de i qs en forma anticipada (corrección anticipante) 
con la ecuación (16.101). La ecuación correspondiente de ganancia de deslizamiento, K s ¡, es 

a>*/ L m R r R r 1 . 

^/ = ^ = ^x-r = -rx— (i6.io9) 

Iqs V r L r l ds 

La velocidad de deslizamiento co*/ se suma a la velocidad del rotor co m para obtener la frecuencia 
del estator, co 5 . Esta frecuencia se integra con respecto al tiempo para producir el ángulo 0 5 nece¬ 
sario de la fmm del estator, en relación con el vector de flujo en el rotor. Este ángulo se usa para 
generar las señales de vector unitario (eos 0 5 y sen 0 5 ) y para transformar las corrientes del esta¬ 
tor (i ds e i qs ) al marco de referencia dq. Se usan dos controladores independientes de corriente 
para regular las corrientes i q e i d en sus valores de referencia. Los errores compensados de i q e i d 
se transforman entonces en sentido inverso al marco de referencia a-b-c del estator, para obte¬ 
ner las señales de conmutación para el inversor, a través de comparadores PWM o de histéresis. 

En la figura 16.28 se muestran los diversos componentes de los vectores espaciales. Los 
ejes d s -cf se fijan en el estator, pero los ejes d r -q r , que están fijos en el rotor, se mueven a una ve¬ 
locidad a) m . Los ejes d e -q e giran sincrónicamente adelantados a los ejes d r -q r en el ángulo positivo 



FIGURA 16.28 

Diagrama fasorial mostrando los componentes del 
vector espacial, para control vectorial indirecto. 





www.elsolucionario.org 


736 Capítulo 16 Propulsores de ca 

de deslizamiento 0 s/ que corresponde a la frecuencia o) s/ . Como el polo del rotor está dirigido en 
el eje d e y a) 5 = u> m -I- oy sh se puede escribir 

0J = J oi s dt = j (o> m + Oi s ¡) dt = e m + 0 s/ (16.110) 

La posición 0 5 del rotor no es absoluta, sino que se desliza con respecto al rotor con una 
frecuencia 0 s/ . Para controlar el desacoplamiento, se debe alinear la componente de flujo, en el 
estator, de la corriente i ds en el eje d e , y la componente de par de la corriente i qs debe estar en 
el eje q e . 

Este método usa un esquema de control anticipado para generar wf/ a partir de i ds , i qs y T r La 
constante de tiempo T r del rotor puede no permanecer constante para todas las condiciones de 
operación. Así, dependiendo de las condiciones de operación, la velocidad de deslizamiento 0 5/ , 
que afecta en forma directa al par desarrollado y a la posición del vector de flujo en el rotor, pue¬ 
de variar mucho. El método indirecto requiere adaptar el controlador al motor que se va a propul¬ 
sar. Esto se debe a que el controlador también debe conocer algunos parámetros del rotor, que 
pueden variar en forma continua en función de las condiciones de operación. Se pueden adoptar 
muchos esquemas de identificación de constante de tiempo del rotor para resolver este problema. 

16.4.4 Control vectorial directo 

Los enlaces de flujo en el entrehierro, en los ejes d y q del estator, se usan para que los flujos de 
fuga respectivos determinen los enlaces de flujo del rotor, en el marco de referencia del estator. 
Los enlaces de flujo en entrehierro se miden instalando sensores de flujo en cuadratura en el en¬ 
trehierro, como se ve en la figura 16.29. 

Se pueden simplificar las ecuaciones (16.81) a (16.89), en el marco de referencia del esta¬ 
tor, para obtener los enlaces de flujo como sigue: 

v s qr = r L % m - L lr i s qs (íó.iii) 

= ^rV s dm- L lr i s ds (16.112) 

donde el índice exponente 5 representa el marco de referencia del estator. La figura 16.30 muestra 
el diagrama fasorial de los componentes del vector espacial. La corriente i ds debe estar alineada 


FIGURA 16.29 

Sensores en cuadratura para flujo en entrehierro, en control vectorial 
directo. 
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FIGURA 16.30 

Fasores d e -q e y d s -q s para control 
vectorial directo. 


en dirección del flujo 'V n e i qs debe ser perpendicular a ^ r . El marco d e -q e está girando a la ve¬ 
locidad síncrona w s con respecto al marco estacionario d s —q s y en cualquier momento, la posi¬ 
ción del eje d e con respecto al eje d s es 0 5 en la ecuación (16.80). 

Los vectores de flujo en rotor, en el marco estacionario, son 


^ sen 0j 

(16.113) 

V s dr = V r eos 0, 

(16.114) 

que definen a los componentes del vector unitario como 


eos 0 , = - 7 — 

(16.115) 



\ír s 

sen 0, = 

(16.116) 



donde 


Kl = VWdr) 2 + (^r) 2 

(16.117) 


Las señales de flujo y se generan a partir de los voltajes y las corrientes en las termina¬ 
les de la máquina usando un modelo estimador de voltaje. El par motor se controla a través de la 
corriente i qs y el flujo en el rotor a través de la corriente i^. Este método de control ofrece mejor 
funcionamiento en baja velocidad que el IFOC. Sin embargo, a alta velocidad, los sensores de 
flujo en entrehierro reducen la fiabilidad. En el caso normal, se prefiere el IFOC en las aplicaciones 
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prácticas. Sin embargo, los enlaces de flujo en los ejes d y q del estator del motor se pueden calcu¬ 
lar integrando los voltajes de entrada al estator. 

Puntos clave de la sección 16.4 

• La técnica de control vectorial usa el circuito equivalente dinámico del motor de inducción. 
Desacopla la corriente en el estator en dos componentes: uno que proporciona el flujo en 
el entrehierro y la otra que produce el par motor. Proporciona un control independiente 
de flujo y de par, y se linealiza la característica de control. 

• Las corrientes en el estator se convierten a un marco de referencia ficticio que gira sincróni¬ 
camente y está alineado con el vector flujo, y se retransforman de nuevo al marco del estator 
antes de alimentarlas a la máquina. El método indirecto se prefiere, en el caso normal, más 
que el directo. 


16.5 PROPULSORES CON MOTORES SÍNCRONOS 

Los motores síncronos tienen un devanado polifásico en el estator, llamado también armadura, 
y un devanado de campo que conduce una corriente de cd en el rotor. Hay dos fmm implica¬ 
das: una debida a la corriente en el campo y la otra debida a la corriente en la armadura. La fmm 
resultante produce el par. La armadura es idéntica al estator de los motores de inducción, pero 
en el rotor no hay inducción. Un motor síncrono es una máquina de velocidad constante, y siem¬ 
pre gira con deslizamiento cero a la velocidad síncrona, que depende de la frecuencia y de la 
cantidad de polos, de acuerdo con la ecuación (16.1). Un motor síncrono se puede operar como 
motor o generador. El FP se puede controlar variando la corriente del campo. Con los ciclocon- 
vertidores y los inversores, se están ampliando las aplicaciones de los motores síncronos en los 
propulsores de velocidad variable. Los motores síncronos se pueden clasificar en seis tipos: 

1. Motores de rotor cilindrico 

2. Motores de polos salientes 

3. Motores de reluctancia 

4. Motores de imán permanente 

5. Motores de reluctancia conmutada 

6 . Motores de cd y ca sin escobillas 

16.5.1 Motores de rotor cilindrico 

El devanado de campo está en el rotor, que es cilindrico, y esos motores tienen un entrehierro 
uniforme. Las reactancias son independientes de la posición del rotor. El circuito equivalente, 
por fase, sin tener en cuenta pérdidas sin carga, se ve en la figura 16.31a, donde R a es la resisten¬ 
cia de la armadura por fase, y X s es la reactancia síncrona por fase. El voltaje Vf, que depende de 
la corriente en el campo, se llama voltaje de excitación o de campo . 

El FP depende de la corriente del campo. Las curvas en V, que muestran las variaciones 
típicas de la corriente en la armadura en función de la corriente en el campo, se ven en la figura 
16.32. Para la misma corriente de armadura, el FP podría estar en retraso o en adelanto, depen¬ 
diendo de If, la corriente de excitación. 
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(a) Diagrama de circuito 



FIGURA 16.31 

Circuito equivalente para motores síncronos. 


Corriente en armadura, I a 



FIGURA 16.32 

Curvas V típicas de motores síncronos. 


Si 0 m es el ángulo del FP en retraso del motor, de acuerdo con la figura 16.31a, 


Vf = K¿0- I a {R a + jX s ) 

= v a /o - 7 a (cos e m - j sen 6 m ) ( R a + jX s ) 

= V a - I a X s sen 0 m - I a R a eos 0 m - jI a (X s eos 0 m 

= Vfl* 


(16.118) 

R a sen 0 m ) (16.119a) 

(16.119b) 


donde 


y 


c t _i ~{I a X s eos 0 m - I a R a sen 0 m ) 

o = tan - 

^a Is son Qfjj I a R a eos 

Vf = [(V a - I a X s sen 0 m - I a R a eos 0 m ) 2 
+ (I a X s eos 0 m - I a R a sen 0 m ) 2 ] 1/2 


(16.120) 


(16.121) 


Con el diagrama fasorial de la figura 16.31b se obtiene 
X f - V f {eos 8 + j sen 8) 


n 


V_a^Vj_ _ [v, - V/(cos8 + y sen 8 )](/?„ - jX s ) 
Ra + jX s 


I, 


Rl + x 2 s 


(16.122) 

(16.123) 
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La parte real de la ecuación (16.123) se convierte en 

R a {V a - Vf eos 8) — V f X s sen 8 


L eos 0 m = 


Rl + X 2 s 


La potencia de entrada se puede determinar con la ecuación (16.124), 
P¡ = 3 V a I a eos e m 

_ 3 [Rjyl - VgV£ eos 8) - V a VfX s sen 8] 

Rl + X 2 , 


(16.124) 


(16.125) 


La pérdida en el cobre del estator (o armadura) es 

Psu = 3 l\R a (16.126) 

La potencia en el entrehierro, que es igual que la potencia desarrollada, es 

P d = P g = Pi~ P su (16.127) 

Si (o s es la velocidad síncrona, que es igual que la velocidad del rotor, el par desarrollado vier e a 
ser 


7 1 ___ U 

d — 


(16.128) 


Si la resistencia de la armadura es muy pequeña, T d en la ecuación (16.128) se convierte en 

3V a V f sen 8 


T, = 




y la ecuación (16.120) se vuelve 


8 = -tan 


-1 IqXs COS e w 
V a - I a X s sen 0„ 


(16.129) 


(16.130) 


Para la motorización, 8 es negativo, y el par en la ecuación (16.129) se vuelve positivo. En 
el caso de generación, 8 es positivo y la potencia (y el par) se vuelven negativos. Al ángulo 8 se le 
llama ángulo de par. Para voltaje y frecuencia fijos, el par depende del ángulo 8 y es proporcio¬ 
nal al voltaje de excitación, Vf. Para valores fijos de Vf y 8, el par depende de la relación voltaje 
a frecuencia, y un control por volts/hertz constantes puede proporcionar control de velocidad a 
par constante. Si V a , VVy 8 permanecen fijos, el par disminuye al aumentar la velocidad, y el mo¬ 
tor trabaja en el modo de debilitamiento del campo. 

Si 8 = 90°, el par se vuelve máximo y el par máximo desarrollado, que se llama par de desen¬ 
ganche o par máximo de arranque , es 

3 V a V f 

T p = T m = (16.131) 


En la figura 16.33 se muestra la gráfica del par desarrollado en función del ángulo 8. Por consi¬ 
deraciones de estabilidad, el motor se opera en la pendiente positiva de la curva característica 
T d -8 , y eso limita el intervalo del ángulo del par a -90° < 8 < 90°. 
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Par,T d 



FIGURA 16.33 

Par en función de ángulo de par en 
un motor con rotor cilindrico. 


Ejemplo 16.8 Determinación de los parámetros de rendimiento de un motor síncrono con rotor 
cilindrico 

Un motor síncrono trifásico, de rotor cilindrico para 460 V, 60 Hz, de seis polos y conectado en Y tiene una 
reactancia síncrona X s = 2.5 O y la resistencia de la armadura es despreciable. El par de carga, que es 
proporcional al cuadrado de la velocidad, es T L = 398 Nm a 1200 rpm. El FP se mantiene en la unidad me¬ 
diante control del campo y la relación de voltaje a frecuencia se mantiene constante en su valor nominal. Si 
la frecuencia del inversor es 36 Hz y la velocidad del motor es 720 rpm, calcule a) el voltaje de entrada V a , 
b) la corriente en la armadura, I a , c) el voltaje de excitación, Vy, d) el ángulo del par, 8 y e) el par de desen¬ 
ganche, T p . 

Solución 

PF = eos e m = 1.0, e w = 0, V a{nom[nal) =v b =v s = 460/V3 = 265.58 V, p = 6, o> = 2 tt x 60 = 377 rad/s, 
u b = u s = = 2 X 377/6 = 125.67 rad/s o 1200 rpm, y d = V b lu b =265.58/125.67 = 2.1133. A 720 rpm, 

T l = 398 X ( —— ) = 143.28 N-m o», = o> m = 720 X = 75.4 rad/s 
\1200 / 30 

P 0 = 143.28 X 75.4 = 10,803 W 


a. V a = dv s = 2.1133 X 75.4 = 159.34 V. 

b. P 0 = 3 V a l a PF = 10,803 o sea I a = 10,803/(3 X 159.34) = 22.6 A. 

c. De acuerdo con la ecuación. (16.118), 

Y f = 159.34 - 22.6 x (1 + ;0)(/2.5) = 169.1 /-19.52 o 


d. El ángulo de par es 8 = -19.52°. 

e. De acuerdo con la ecuación (16.131), 


T 

l p 


3 x 159.34 X 169.1 
2.5 X 75.4 


428.82 N • m 


16.5.2 Motores de polos salientes 

La armadura de los motores de polo saliente es similar a la de los motores de rotor cilindrico. Sin 
embargo, debido a lo saliente, el entrehierro no es uniforme y el flujo depende de la posición del 
rotor. En el caso normal, el devanado de campo se bobina en las zapatas polares. La corriente de 
la armadura y las reactancias se pueden descomponer en dos componentes en eje de cuadratura. 
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FIGURA 16.34 

Diagrama fasorial para motores síncronos de polos salientes. 



Esas componentes son I d e I q en el eje directo (o d) y en el eje de cuadratura (o q), respectiva¬ 
mente. X d y X q son la reactancia en el eje d y en el eje q, respectivamente. Aplicando la ecuación 
(16.118), el voltaje de excitación resulta 

\f = \ a - jX d l d - jx q i q - R a l a 

En la figura 16.34 se muestra el diagrama fasorial cuando la resistencia de la armadura es des¬ 
preciable. De acuerdo con ese diagrama, 


I d = I a sen(0 m - 5) 

I q = / fl cos(0 m - 8) 

I d X d = V a eos 8 - V f 
I q X q = V a sen 8 

Sustituyendo a I q de la ecuación (16.133) en la ecuación (16.135), se obtiene 
K 0 sen8 = X q I a cos(0 m - 8) 

= X q I a {eos 8 eos 6 m + sen 8 sen 0 m ) 
Dividiendo ambos lados entre eos 8 y despejando 8 se obtiene 

8 = -tan -1 


l a X q eos 0 m 


I a X q sen 6 m 


(16.132) 

(16.133) 

(16.134) 

(16.135) 

(16.136) 

(16.137) 


donde el signo negativo quiere decir que Vf está retrasado respecto a V a . Si se descompone el 
voltaje entre terminales en el eje d y el eje q, 


V ad = -V a sen 8 y V aq = V a eos 8 

La potencia en la entrada es 


P = - 3 ( 4 ^ + IqVaq) 

- 3 I d V a sen 8 - 3 I q V a eos 8 


(16.138) 


Sustituyendo a I d de la ecuación (16.134) y a l q de la ecuación (16.135) en la ecuación (16.138) 
resulta 


Pd = 


3 VgVf 
X d 


sen 8 - 


3 Vi 


\X d - X q 

. x d x q 


sen 28 


2 


(16.139) 
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FIGURA 16.35 

Par en función de ángulo del par, en un motor con 
rotor de polos salientes. 


Se divide la ecuación (16.139) entre la velocidad, y se obtiene el par desarrollado siguiente 


T. = 


3 VgVf 

X d M s 


sen 8 — 


3 Vi \X d ~X q 


2o), 


X d X q 


sen 28 


(16.140) 


El par en la ecuación (16.140) tiene dos componentes. El primero es igual que el del rotor cilindri¬ 
co, si X d se sustituye por X s , y el segundo componente se debe a lo saliente del rotor. La gráfica 
típica de T d en función del ángulo del par se ve en la figura 16.35, donde el par tiene un valor máxi¬ 
mo en 8 = ±8 m . Para tener estabilidad, el ángulo del par se limita al intervalo de —8 m < 8 < 8 m , 
y en este intervalo estable, la pendiente de la curva característica de T d — 8 es mayor que la del 
motor con rotor cilindrico. 


16.5.3 Motores de reluctancia 


Los motores de reluctancia se parecen a los de polos salientes, excepto que no hay devanado de 
campo en el rotor. El circuito de armadura, que produce el campo magnético giratorio en el 
entrehierro, induce un campo en el rotor, que tiene una tendencia a alinearse con el campo de la 
armadura. Los motores de reluctancia son muy sencillos, y se usan en aplicaciones donde se re¬ 
quiere que varios motores giren en forma sincrónica. Esos motores tienen FP de poco retraso, en 
forma característica en el intervalo de 0.65 a 0.75. 

Con Vf = 0, se puede aplicar la ecuación (16.140) para determinar el par de reluctancia, 


T w = — 


3 Vj 

2o), 


X d - X q 

L x d x q 


sen 28 


en donde 


8 = —tan 


i a x q eos e„ 


V a - I a X q sen 0 m 


El par de desenganche, para 8 = -45° es 

3 V\ 

2co s 


T = 

1 p 


X rf - X„ 


x A x. 


d-^q J 


(16.141) 


(16.142) 


(16.143) 


16.5.4 Motores de imán permanente 

Los motores de imán permanente son parecidos a los de polos salientes, excepto porque no hay 
devanado de campo en el rotor, y el campo se proporciona montando imanes permanentes en el 
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rotor. No se puede variar el voltaje de excitación. Para el mismo tamaño de armazón, los moto¬ 
res de imán permanente tienen mayor par de desenganche. Las ecuaciones para los motores de 
polos salientes se pueden aplicar a los motores de imán permanente si se supone que Vy, el vol¬ 
taje de excitación, es constante. La eliminación de la bobina de campo, la alimentación de cd y 
los anillos de deslizamiento reducen las pérdidas en el motor y su complejidad. Estos motores se 
conocen como sin escobillas , y están encontrando cada vez más aplicaciones en robótica y en 
máquinas herramienta. Un motor de imán permanente se puede alimentar con corriente rectan¬ 
gular o también sinusoidal. Los motores alimentados con corriente rectangular, que tienen deva¬ 
nados concentrados en el estator que inducen un voltaje cuadrado o trapezoidal, se usan en el 
caso normal en propulsores de baja potencia. Los motores alimentados con corriente sinusoidal, 
que tienen devanados distribuidos en el estator, proporcionan un par más uniforme y en el caso 
normal se usan en motores de gran potencia. 


Ejemplo 16.9 Determinación de los parámetros de rendimiento de un motor de reluctancia 

Un motor trifásico de reluctancia, de 230 V, 60 Hz, de cuatro polos, conectado en Y, tiene X d = 22.5 O y X q 
= 3.5 O. La resistencia de armadura es despreciable. El par de carga es T L =12.5 Nm. La relación de volta¬ 
je a frecuencia se mantiene constante en el valor nominal. Si la frecuencia de alimentación es 60 Hz, deter¬ 
minar a) el ángulo del par, 8, b) la corriente de línea, I a y c) el FP en la entrada. 

Solución 

T l = 12.5 N • m, V^Esp.) = V b = 230/V3 = 132.79 V, p = 4, <ú = 2ir X 60 = 377 rad/s, w b = 
o) s - <*> m = 2 X 377/4 = 188.5 rad/s, o sea 1800 rpm,y V a = 132.79 V. 

a. o) 5 = 188.5 rad/s. De acuerdo con la ecuación (16.141), 


12.5 X 2 X 188.5 X 22.5 x 3.5 
3 X 132.79 2 X (22.5 - 3.5) 


y 8 = -10.84°. 

b. P 0 = 12.5 X 188.5 = 2536 W. De acuerdo con la ecuación (16.142), 


tan( 10.84°) 


3.5 I a eos e m 
132.79 - 3.5 I a sen 0 m 


y P 0 = 2536 = 3 X 132.79 I a eos 0 m . De acuerdo con estas dos ecuaciones, I a y 0 m se pueden deter¬ 
minar con un método iterativo, y el resultado es I a = 9.2 A y 0 m = 49.98°. 

c. FP = cos(49.98°) = 0.643. 


16.5.5 Motores de reluctancia conmutada 

Un motor de reluctancia conmutada (SRM, de switched reluctance motor) es un motor a pasos 
con reluctancia variable. En la figura 16.36a se muestra un corte transversal. Se muestran tres fases 
(q = 3) con seis dientes en el estator, N s = 6 y cuatro dientes en el estator, N r = 4. Se relacionan 
N r con N s y con q con la ecuación N r = N s ± N/q. Cada devanado de fase está en dos dientes dia¬ 
metralmente opuestos. Si la fase A se excita con una corriente i a , se produce un par y causa que un 
par de polos del rotor queden alineados magnéticamente con los polos de la fase A. Si después 
se excitan en secuencia la fase B y la fase C, puede producirse más rotación. Se puede variar la 
velocidad del motor excitando en secuencia las fases A, B y C. Un circuito de uso frecuente para 
propulsar un SRM se ve en la figura 16.36b. En el caso normal se requiere un sensor de posición 
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FIGURA 16.36 

Motor de reluctancia conmutada. 

absoluta para controlar en forma directa los ángulos de excitación del estator, con respecto a la 
posición del rotor. Se proporciona un control de posición por retroalimentación para generar las 
señales de disparo. Si la conmutación se hace a una posición fija del rotor en relación con los po¬ 
los del rotor, un SRM tendría las características de un motor serie de cd. Variando la posición del 
rotor se puede obtener una variedad de características de operación [16,17]. 

16.5.6 Control de motores síncronos en lazo cerrado 

Las características de par, corriente y voltaje de excitación en función de la relación de frecuen¬ 
cias (3 se ve en la figura 16.37a. Hay dos regiones de operación: con par constante y con potencia 
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"b 


Par 

T 

1 m 


-T - 

A m 


Par de desenganche 


Velocidad, (o m 


B = — 
H í*) b 


- f creciente 


(b) Control por frecuencia 


FIGURA 16.37 

Características par-velocidad de motores síncronos. 


constante. En la región de par constante, se mantiene constante la relación volts/hertz y en la 
región de potencia constante, el par disminuye con la frecuencia. En la figura 16.37b se ven las 
características velocidad-par para distintas frecuencias. Como en los motores de inducción, la ve¬ 
locidad de los motores síncronos se puede controlar variando el voltaje, la frecuencia y la co¬ 
rriente. Hay varias configuraciones para controlar motores síncronos en lazo cerrado. En la 
figura 16.38 se ve un arreglo básico para el control de motores síncronos con volts/hertz constan¬ 
te, donde el error de velocidad genera el comando de frecuencia y de voltaje para el inversor 
PWM. Como la velocidad de los motores síncronos sólo depende de la frecuencia de alimentación, 


Alimentación trifásica 



velocidad 


FIGURA 16.38 

Control de motores síncronos por relación volts/hertz. 
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FIGURA 16.39 

Un propulsor para motor síncrono de 3.3 
MW. (Reproducido con autorización de 
Brush Electrical Machines Ltd., 
Inglaterra.) 


se emplean en impulsores con varios motores, donde se requiere un rastreo exacto de la veloci¬ 
dad entre los motores, como por ejemplo, en hilado de fibras, fábricas de papel, fábricas textiles 
y máquinas herramienta. En la figura 6.39 se ve un sistema de 3.3 kW para arranque suave de 
propulsores de motor para compresor, donde se conectan en paralelo dos pilas trifásicas para te¬ 
ner operación con 12 pulsos. El gabinete de control para el propulsor de la figura 16.39 se ve en 
la figura 16.40. 

16.5.7 Propulsores con motor cd y ca sin escobillas 

Los propulsores sin escobillas son básicamente con motor síncrono en modo de autocontrol. La 
frecuencia de alimentación de la armadura se cambia en proporción a cambios de velocidad del 
rotor, de modo que el campo de la armadura siempre se mueva a la misma velocidad que el ro¬ 
tor. El autocontrol asegura que para todos los puntos de operación, los campos de armadura y 
rotor se muevan exactamente con la misma velocidad. Esto evita que el motor se salga del paso, 
que tenga oscilaciones de inestabilidad debidas a un cambio en escalón en el par o la frecuencia. 
El rastreo exacto de la velocidad se realiza, en el caso normal, con un sensor de posición del ro¬ 
tor. El FP se puede mantener igual a la unidad variando la corriente en el campo. En la figura 
16.41 se muestran los diagramas de bloque de un motor síncrono autocontrolado, alimentado 
con un inversor trifásico o un cicloconvertidor. 

Para un propulsor alimentado por inversor, como el que se ve en la figura 16.41a, la fuente 
de alimentación es de cd. Dependiendo del tipo del inversor, la fuente de cd podría ser una fuen¬ 
te de corriente, una corriente constante o una fuente de voltaje controlable. La frecuencia del in¬ 
versor se cambia en proporción con la velocidad, de modo que las ondas de fmm de la armadura 
y del rotor giran a la misma velocidad, y con ello producen un par constante a todas las velocida¬ 
des, como en un motor de cd. La posición del rotor y del inversor hacen la misma función que las 
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FIGURA 16.40 

Cubículo de control para el propulsor 
de la figura 16.39. (Reproducido con 
autorización de Brush Electrical 
Machines Ltd., Inglaterra.) 



escobillas y el conmutador en un motor de cd. Debido a que la operación es semejante a la de 
un motor de cd, un motor síncrono, alimentado por convertidor y autocontrolado se llama motor 
de cd sin conmutador. Si el motor síncrono es de imán permanente, o de reluctancia o de cam¬ 
po devanado con excitación sin escobillas, se llama motor de cd sin escobillas y sin conmutador , 
o simplemente motor de cd sin escobillas. Estos motores presentan las características de los 
motores de cd y no tienen limitaciones como el mantenimiento frecuente y la incapacidad de 
funcionar en ambientes explosivos. Están encontrando cada vez más aplicaciones en los servo 
propulsores [18]. 

Si el motor síncrono se alimenta con una fuente de ca, como el de la figura 16.41b, se llama 
motor de ca sin escobillas y sin conmutador , o simplemente motor de ca sin escobillas. Estos 
motores de ca se usan en aplicaciones de alta potencia (hasta de megawatts), como compresores, 
sopladores, ventiladores, transportadores, laminadoras de acero, gobierno de barcos grandes y 
fábricas de cemento. El autocontrol también se usa para el arranque de motores síncronos grandes, 
en plantas eléctricas con turbinas de gas y bombas de almacenamiento. 
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FIGURA 16.41 

Motores síncronos autocontrolados. 


Puntos clave de la sección 16.5 

• Un motor síncrono es una máquina de velocidad constante, y gira siempre con desliza¬ 
miento cero a la velocidad síncrona. 

• El par se produce por la corriente en la armadura en el devanado del estator, y la corrien¬ 
te en el campo, en el devanado del rotor. 

• En aplicaciones con motores síncronos en propulsores de velocidad variable se usan ciclo- 
convertidores e inversores. 


16.6 CONTROL DE MOTORES A PASOS 

Los motores a pasos son dispositivos electromecánicos de movimiento, que se usan principal¬ 
mente para convertir la información en forma digital, a un movimiento mecánico [19,20]. Estos 
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FIGURA 16.42 

Rotor de motores de reluctancia 
variable con dos polos y pila de 
tres. 



motores giran a un desplazamiento angular predeterminado como respuesta a una señal lógica. 
Siempre que se requiere un paso de una posición a otra, lo que se usa en general son los motores 
a pasos. Se encuentran en los propulsores de papel en las impresoras de línea, y en otros equipos 
periféricos de cómputo, como en el posicionamiento de la cabeza de discos magnéticos. 

Los motores a pasos son de dos clases: 1) el motor a pasos de reluctancia variable y 2) el 
motor a pasos de imán permanente. El principio de operación del motor a pasos de reluctancia 
variable se asemeja mucho al de la máquina síncrona de reluctancia, y el motor a pasos de imán 
permanente tiene un principio parecido al de la máquina síncrona de imán permanente. 

16.6.1 Motores a pasos de reluctancia variable 

Estos motores se pueden usar como una unidad, o en una pila con varios. En la operación en una 
pila, se montan tres o más motores monofásicos de reluctancia variable en un eje común, con sus 
ejes magnéticos de estator desplazados entre sí. En la figura 16.42 se muestra el rotor de una pi¬ 
la de tres. Tiene tres rotores con dos polos en cascada, con una trayectoria de reluctancia mínima 
de cada uno alineada con el desplazamiento angular 0 rm . Cada uno de esos rotores tiene un esta¬ 
tor monofásico separado, y los ejes magnéticos de los estatores están desplazados entre sí. Los 
estatores correspondientes se ven en la figura 16.43. 

Cada estator tiene dos polos, y el devanado del estator está bobinado en ambos polos. La 
corriente positiva entra a as x y sale por as i, que se conecta con as 2 , para que la corriente positi¬ 
va entre a as 2 y salga por as 2 . Cada devanado puede tener varias vueltas, y la cantidad de vueltas 
de as x a as \, es N N s l 2, la misma que la de as 2 a as 2 . El ángulo 0 rm está referido a la trayectoria de 
reluctancia mínima a partir del eje as. 

Si los devanados bs y es están en circuito abierto, y el devanado as se excita con un voltaje de 
cd, se puede establecer una corriente constante i^. El rotor a puede alinearse con el eje as y 0 rm = 
0 o 180°. Si en forma instantánea se desconecta, desenergiza, el devanado as y se conecta, energiza, 
el devanado bs con una corriente directa, el rotor b se alinea con la trayectoria de reluctancia 





www.elsolucionario.org 



FIGURA 16.43 

Configuraciones de estator de motores de reluctancia variable con dos polos y pila de tres. 
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mínima a lo largo del eje bs. Así, el rotor b giraría en sentido de las manecillas del reloj, de 0^ = 0 
a ti rm = -60°. Sin embargo, si en lugar de energizar el devanado bs , se energiza el devanado es con 
una corriente directa, el rotor c se alinea con la trayectoria de reluctancia mínima, a lo largo del 
eje es. Así, el rotor c giraría en sentido contrario al de las manecillas del reloj, de Q rm = 0 a 0 rm = 60°. 
Así, al aplicar un voltaje separado de cd en las secuencias as, bs, es, as,, se producen pasos de 
60° en dirección de las manecillas del reloj, mientras que la secuencia as, es, bs, as, ..., produce 
pasos de 60° en dirección contraria a la de las manecillas del reloj. Se necesita un mínimo de tres 
pilas para lograr la rotación (los pasos) en las dos direcciones. 

Si se energizan al mismo tiempo los devanados as y bs, al principio el devanado as se ener¬ 
giza con 0 rm = 0 y el bs se energiza sin desconectar, desenergizar, el as. El rotor gira en sentido de 
las manecillas del reloj desde Q rnt = 0 hasta 0^ = -30°. Se reduce a la mitad la longitud del paso. 
A eso se le llama operación en medio paso. Un motor a pasos es un dispositivo discreto, operado 
mediante la conmutación de un voltaje de cd de uno a otro devanado del estator. A cada pila se 
le llama con frecuencia una fase. En otras palabras, una máquina con pila de tres es una máqui¬ 
na trifásica. Aunque se pueden usar más de tres pilas (fases), hasta siete, los motores a pasos de 
tres pilas son bastante comunes. 

El paso del diente (T p ), que es la distancia correspondiente entre los puntos de dos dientes 
consecutivos, se relaciona con los dientes de engrane del rotor R T por pila mediante 


T 

L p 


2it 

jRf 


(16.144) 


Si se energiza por separado cada pila, entonces al ir de as a bs y regresar a as el rotor debe girar 
un paso de diente. Si N es la cantidad de pilas (fases), la longitud de paso S L se relaciona con T p 
mediante 


T P _ 2tt 
~Ñ ~ NR t 


(16.145) 


Para N = 3, R T = 4,T p = 2tt/4 = 90°, S L = 90°/3 = 30°, y una secuencia as, bs, es, as, ..., produce 
pasos de 30° en dirección de las manecillas del reloj. Para N = 3, R r = 8, T P = 2tt/8 = 45°, S L = 
45°/3 = 15°; y una secuencia as, es, bs, as, ..., produce pasos de 15° en dirección contraria a la 
de las manecillas del reloj. Por consiguiente, al aumentar la cantidad de dientes de rotor se 
reduce la longitud del paso. Las longitudes de paso de motores a pasos con varias pilas suelen ir 
de 2 o a 15°. 

El par desarrollado por los motores a pasos es 


T d = —fL B [i 2 as sen(R T Q rm ) + i 2 bs sen(R T (Q rm ± S L )) + ¿ 2 S sen(R T (O rm ± S L ))] 

(16.146) 

La autoinductancia del estator varía de acuerdo con la posición del rotor, y L B es el valor pico 
cuando cos(p0 rm ) = ±1. La ecuación (16.46) se puede expresar como sigue, en términos de T p : 


Rt 

T d = -fL B 


2ir 


ios sen — 0 rm + 4 sen — 0 rm ± — 


2tt 


+ 4 sen I ~~ I ± -i- 


( 16 . 147 ) 





www.elsolucionario.org 


16.6 Control de motores a pasos 753 



FIGURA 16.44 

Componentes de par en estado permanente en función del ángulo 0 rw del rotor, para un motor con 
pila de tres. 


que indica que la magnitud del par es proporcional a la cantidad de dientes de rotor por pila, R T . 
Los componentes del par en estado permanente, de acuerdo con la ecuación (16.146) y en fun¬ 
ción de 0 rm se ven en la figura 16.44. 


16.6.2 Motores a pasos de imán permanente 

También el motor a pasos de imán permanente es bastante común. Es una máquina síncrona de 
imán permanente, y puede funcionar como motor a pasos o como dispositivo de velocidad cons¬ 
tante. Sin embargo, aquí sólo nos ocuparemos con su aplicación como motor a pasos. 

En la figura 16.45 se muestra el corte transversal de un motor a pasos, de dos polos, dos 
fases e imán permanente. Para explicar la acción de los pasos, supongamos que el devanado bs 
está a circuito abierto y que se aplica una corriente positiva constante por el devanado as. El re¬ 
sultado es que esta corriente establece un polo sur de estator, en el diente de estator donde está 
devanado as x , y se establece el polo norte del estator en el diente en el que está devanado as 2 . El 
rotor se colocaría en 0 rm = 0. Ahora se desenergiza el devanado as al mismo tiempo que se 
energiza el devanado bs, con una corriente positiva. El rotor se mueve la longitud de un paso 
en dirección contraria a la de las manecillas del reloj. Para continuar los pasos en esa direc¬ 
ción, se desenergiza el devanado bs y se energiza el as con una corriente negativa. Esto es, se 
hacen pasos en sentido contrario al de las manecillas del reloj con la secuencia de corriente 
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FIGURA 16.45 

Corte transversal de un motor a pasos de imán permanente, de dos fases y dos polos. 


ios, i bs -i^ - i bs ias, i bs ... La rotación en sentido de las manecillas del reloj se logra con una secuen¬ 
cia de corriente i as , i bs i as , i b sias> 4» • • • 

Una rotación en sentido contrario a las manecillas del reloj se logra con una secuencia 
ios, i b s ~ i a s> — i b s ias> ibs> - En consecuencia se necesitan cuatro conmutaciones (pasos) para 
avanzar un paso el rotor. Si N es la cantidad de fases, la longitud de paso S L se relaciona con T p 
mediante 




Tp_ 
2 N 


7T 

N R t 


(16.148) 


Para N = 2, R T = 5, T P = 2tt/5 = 72°, S L = 72° 1(2 X 2) = 18°. Por consiguiente, al aumentar la 
cantidad de fases y los dientes del rotor se reduce la longitud del paso. Las longitudes típicas de 
paso son de 2 o a 15°. La mayor parte de los motores a pasos de imán permanente tienen más 
de dos polos y más de 5 dientes en el rotor; algunos tienen hasta ocho polos y hasta 50 dientes en 
el rotor. 

El par desarrollado por un motor a pasos de imán permanente es 

T d = -Remitas sen(/? r 0 rm ) - i bs sen(/? r 0 rm )] (16.149) 

donde es la amplitud de los enlaces de flujo establecidos por el imán permanente, vista desde 
los devanados de fase del estator. Es la inductancia constante multiplicada por una corriente 
constante. En otras palabras, la magnitud de \' m es proporcional a la magnitud del voltaje sinu¬ 
soidal a circuito abierto inducido en cada devanado de fase del estator. 

Las gráficas de los componentes del par en la ecuación (16.149) se muestran en la figura 
16.46. El término ±T d ^ am ^ es el par debido a la interacción entre el imán permanente y ±/ a5 ; y el 
término ±T d(bm) es el par debido a la interacción entre el imán permanente y ±i bs . La reluctan¬ 
cia del imán permanente es grande, y se acerca a la del aire. Como el flujo establecido por las 
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FIGURA 16.46 

Componentes de par en estado permanente en función del ángulo 0 rm del rotor, para un motor a 
pasos de imán permanente, con corrientes de fase constantes. 

corrientes de fase pasa por el imán, la reluctancia de la trayectoria del flujo es relativamente 
grande. En consecuencia, la variación de reluctancia debido al giro del rotor es pequeña, y en 
consecuencia, las amplitudes de los pares de reluctancia son pequeñas en relación con el par de¬ 
sarrollado por la interacción entre el imán y las corrientes de fase. Por estas razones, en general 
no se tienen en cuenta los pares por reluctancia. 

Notas : 

1. Para un motor a pasos de imán permanente, es necesario que las corrientes de fase fluyan 
en ambas direcciones, para lograr la rotación. Para un motor a pasos de reluctancia varia¬ 
ble no es necesario invertir la dirección de la corriente en los devanados del estator para 
obtener rotación y, en consecuencia, la fuente de voltaje del estator sólo necesita ser unidi¬ 
reccional. 

2. En general, los motores a pasos se alimentan con una fuente de voltaje de cd, y por consi¬ 
guiente el convertidor de potencia entre los devanados de fase y la fuente de cd debe ser 
bidireccional; esto es, debe tener la posibilidad de aplicar un voltaje positivo y negativo a 
cada devanado de fase. 

3. Con frecuencia, los motores a pasos de imán permanente están equipados con lo que se 
llama devanados bifilares. En lugar de tener sólo un devanado en cada diente de estator, 
hay dos devanados idénticos; uno bobinado en sentido contrario al otro y cada uno con 
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terminales externas independientes. Con esta configuración, se invierte la dirección del 
campo magnético establecido por los devanados de estator, y no por cambio de dirección 
de la corriente, sino invirtiendo el sentido del devanado a través del cual pasa la corriente. 
Sin embargo, eso aumenta el tamaño y el peso del motor a pasos. 

4. Los motores híbridos a pasos [21], cuya construcción es un híbrido entre las topologías de 
motor de imán permanente y de reluctancia, amplían la variedad de aplicaciones y ofrecen 
un rendimiento más amplio, con convertidores de potencia más simples y de menor costo. 

Puntos clave de la sección 16.6 

• Los motores a pasos son dispositivos electromecánicos de movimiento que se usan principal¬ 
mente para convertir información en forma digital en movimiento mecánico. Los motores 
a pasos son máquinas síncronas que se operan como motores de avance gradual (o servo¬ 
motores a pasos, o motores de progresión). 

• Los motores a pasos caen en dos categorías: el motor a pasos de reluctancia variable y el 
motor a pasos de imán permanente. Un motor a pasos de reluctancia variable sólo requiere 
flujo unidireccional de corriente, mientras que un motor a pasos de imán permanente 
requiere flujo bidireccional, a menos que tenga devanados bifilares. 

RESUMEN 

Aunque los propulsores de ca requieren técnicas avanzadas para controlar el voltaje, la frecuen¬ 
cia y la corriente, tienen ventajas sobre los propulsores de cd. El voltaje y la frecuencia se pueden 
controlar con inversores con fuente de voltaje. La corriente y la frecuencia se pueden controlar con 
inversores de fuente de corriente. Los esquemas de recuperación de potencia de deslizamiento 
usan rectificadores controlados para recuperar esa potencia en los motores de inducción. El mé¬ 
todo más común de control de motores de inducción en lazo cerrado es el control de volts/hertz, 
flujo o deslizamiento. En los propulsores de velocidad variable se usan motores tanto de jaula de 
ardilla como de rotor devanado. Un inversor con fuente de voltaje puede alimentar a varios moto¬ 
res conectados en paralelo, mientras que un inversor de fuente de corriente sólo puede alimentar a 
un motor. 

Los motores síncronos son máquinas de velocidad constante, que se puede controlar por 
voltaje, frecuencia o corriente. Los motores síncronos son de seis tipos: de rotor cilindrico, de 
polos salientes, de reluctancia, de imán permanente, de reluctancia conmutada y motores sin es¬ 
cobillas de cd y de ca. Siempre que se requiere pasar de una posición a otra, lo que se usa en ge¬ 
neral son motores a pasos. Los motores síncronos se pueden operar como motores a pasos. Los 
motores a pasos son de dos tipos: el motor a pasos de reluctancia variable y el motor a pasos de 
imán permanente. Debido a la naturaleza pulsante de los voltajes y corrientes de convertidores, 
se requieren especificaciones y diseño especial en los motores para aplicaciones con velocidad 
variable [22]. Hay abundantes publicaciones sobre propulsores de ca, por lo que en este capítulo 
sólo se presentaron los fundamentos. 
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PREGUNTAS DE REPASO 

16.1 ¿Cuáles son los tipos de motores de inducción? 

16.2 ¿Qué es velocidad síncrona? 

16.3 ¿Qué es un deslizamiento de los motores de inducción? 

16.4 ¿Qué es una frecuencia de deslizamiento de los motores de inducción? 

16.5 ¿Qué es el deslizamiento en el arranque de los motores de inducción? 

16.6 ¿Cuáles son las características par-velocidad de los motores de inducción? 

16.7 ¿Cuáles son algunos métodos para controlar la velocidad de los motores de inducción? 

16.8 ¿Cuáles son las ventajas del control por volts/hertz? 

16.9 ¿Qué es una frecuencia base de motores de inducción? 
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16.10 ¿Cuáles son las ventajas del control por corriente? 

16.11 ¿Qué es un control escalar? 

16.12 ¿Qué es un control vectorial? 

16.13 ¿Qué es un control adaptativo? 

16.14 ¿Qué es un propulsor estático Kramer? 

16.15 ¿Qué es un propulsor estático Scherbius? 

16.16 ¿Qué es un modo de debilitamiento de campo del motor de inducción? 

16.17 ¿Cuáles son los efectos del control de motores de inducción por frecuencia? 

16.18 ¿Cuáles son las ventajas del control del flujo? 

16.19 ¿Cómo puede hacerse que la característica de control de un motor de inducción se comporte como 
en un motor de cd? 

16.20 ¿Cuáles son los diversos tipos de motores síncronos? 

16.21 ¿Qué es el ángulo del par de los motores síncronos? 

16.22 ¿Cuáles son las diferencias entre los motores de polos salientes y de reluctancia? 

16.23 ¿Cuáles son las diferencias entre los motores de polos salientes y de imán permanente? 

16.24 ¿Qué es un par de desenganche de motores síncronos? 

16.25 ¿Qué es el par de arranque de los motores síncronos? 

16.26 ¿Cuáles son las características par-velocidad de los motores síncronos? 

16.27 ¿Qué son las curvas V de los motores síncronos? 

16.28 ¿Cuáles son las ventajas de los propulsores alimentados por inversor con fuente de voltaje? 

16.29 ¿Cuáles son las ventajas y desventajas de los propulsores de motor de reluctancia? 

16.30 ¿Cuáles son las ventajas y desventajas de los motores de imán permanente? 

16.31 ¿Qué es un motor de reluctancia conmutada? 

16.32 ¿Qué es un modo de autocontrol de los motores síncronos? 

16.33 ¿Qué es un motor de cd sin escobillas? 

16.34 ¿Qué es un motor de ca sin escobillas? 

16.35 ¿Qué es un motor a pasos? 

16.36 ¿Cuáles son los tipos de motor a pasos? 

16.37 ¿Cuáles son las diferencias entre los motores a pasos de reluctancia variable y de imán permanente? 

16.38 ¿Cómo se controla el paso de un motor a pasos de reluctancia variable? 

16.39 ¿Cómo se controla el paso de un motor a pasos de imán permanente? 

PROBLEMAS 

16.1 Un motor trifásico de inducción, de 460 V, 60 Hz, de ocho polos y conectado en Y, tiene R s = 0.08 íl, 

R' r = 0.1 íl, X s = 0.62 íl, X\ = 0.92 fl y R m = 6.7 íl. La pérdida sin carga es P sin carga = 300 W. A una 

velocidad de motor de 850 rpm, use el circuito equivalente aproximado de la figura 16.2 para deter¬ 
minar a) la velocidad síncrona, a) 5 ; b) el deslizamiento s; c) la corriente de entrada, /,; d) la potencia de 
entrada, P¡; e) el factor de potencia en la entrada de la alimentación, FP 5 ; f) la potencia en el entre¬ 
hierro, P g ; g) la pérdida en el cobre del rotor, P ru ; h) la pérdida en el cobre del estator, P su ; i) el par 
desarrollado, T d \ j) la eficiencia; k) la corriente de arranque en el rotor, / r5 , y el par de arranque, T s \ 
1) el deslizamiento para tener par máximo, s m \ m) el par máximo desarrollado en motorización, T mm , 
y n) el par máximo desarrollado en regeneración, T mr 

16.2 Repita el problema 16.1 si R s es despreciable. 

16.3 Repita el problema 16.1 si el motor tiene dos polos y los parámetros son R s = 1.02 O, R' r = 0.35 íl, X s = 
0.72 O, X' r = 1.08 íl y R m = 60 íl. La pérdida sin carga es P sin carga = 70 W, y la velocidad del rotor es 
3450 rpm. 

16.4 Un motor trifásico de inducción, de 460 V, 60 Hz, seis polos y conectado en Y, tiene R s = 0.32 íl, R' r = 
0.18 íl, X s = 1.04 íl, X' r = 1.6 íl y X m = 18.8 íl. La pérdida sin carga es P sin carga , despreciable. El par 
de carga, que es proporcional al cuadrado de la velocidad, es 180 N m a 1180 rpm. Si la velocidad del 
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motor es 950 rpm, determine a) la demanda de par en la carga, T L \ b) la corriente del rotor, I' r \ c) el 
voltaje de alimentación del estator, V a \ d) la corriente de entrada al motor, /,; e) la potencia de entra¬ 
da al motor, P,; f) el deslizamiento para que la corriente sea máxima, s a \ g) la corriente máxima en el 
rotor, Ir(máx)y h) la velocidad a la corriente máxima en el rotor, a> fl , e i) el par a la corriente máxima, T a . 

16.5 Repita el problema 16.4, si R s es despreciable. 

16.6 Repita el problema 16.4 si el motor tiene cuatro polos y los parámetros son R s = 0.25 íl, R' r = 0.14 íl, 
X s = 0.7 íl, X\ = 1.05 íl y X m = 20.6 íl. El par de carga es 121 N-m a 1765 rpm. La velocidad del 
motor es 1525 rpm. 

16.7 En un motor trifásico de inducción, de rotor devanado, para 460 V, 60 Hz, de seis polos conectado en 
Y, la velocidad se controla mediante potencia de deslizamiento, como se muestra en la figura 16.6a. El 
motor tiene los siguientes parámetros: R s = 0.11 íl, R' r = 0.09 íl, X s = 0.4 íl, X' r = 0.6 íl y X m = 
11.6 íl. La relación de vueltas en los devanados de rotor a estator es n m = N/N s = 0.9. La inductancia 
L d es muy grande, y su corriente I d tiene rizo despreciable. Se puede considerar que los valores de R ^ 
R' r , X s y X' r del circuito equivalente de la figura 16.2 son despreciables, comparados con la impedan- 
cia efectiva de L d . La pérdida sin carga es 275 W. El par de carga, que es proporcional al cuadrado de la 
velocidad, es 455 N-m a 1175 rpm. a) Si el motor debe trabajar con una velocidad mínima de 750 rpm, 
determine la resistencia R. Con este valor, si la velocidad deseada es 950 rpm, calcule b) la corriente 
en el inductor, c) el ciclo de trabajo k del convertidor; d) el voltaje de cd, V d , e) la eficiencia, y f) el 
FP de entrada al propulsor. 

16.8 Repita el problema 16.7 si la velocidad mínima es 650 rpm. 

16.9 Repita el problema 16.7, si el motor tiene ocho polos y sus parámetros son R s = 0.08 íl, R’ r = 0.1 íl, 
X s = 0.62 íl, X\ = 0.92 íl y R m = 6.7 íl. La pérdida sin carga es P sin carga = 300 W. El par de carga, que 
es proporcional a la velocidad es 604 N-m a 885 rpm. El motor debe trabajar con una velocidad míni¬ 
ma de 650 rpm, y la velocidad deseada es 750 rpm. 

16.10 Un motor trifásico de inducción, de 460 V, 60 Hz, de rotor devanado, seis polos y conectado en Y, cu¬ 
ya velocidad se controla con un propulsor estático Kramer, como el que se ve en la figura 16.6b, tiene 
R s = 0.11 íl, R' r = 0.09 íl, X s = 0.4 íl, X’ r = 0.6 íl, X m = 11.6 íl. La relación de vueltas de los deva¬ 
nados de rotor a estator es n m - N/N s = 0.9. La inductancia L d es muy grande, y su corriente I d tiene 
rizo despreciable. Los valores de R s , R' n X s y X' r se pueden considerar insignificantes en compara¬ 
ción con el de la impedancia efectiva de L d . La pérdida sin carga es 275 W. La relación de vueltas en 
el convertidor de voltaje de ca al voltaje de suministro es n c = No/N b = 0.5. Si se quiere que el motor 
funcione a una velocidad de 950 rpm, calcule a) la corriente I d en el inductor; b)el voltaje de cd, V d \ 
c) el ángulo a de retardo del convertidor: d) la eficiencia, y e) el FP de entrada al propulsor. El par de 
carga, que es proporcional al cuadrado de la velocidad, es 455 N-m a 1175 rpm. 

16.11 Repita el problema 16.10 para n c — 0.9. 

16.12 Para el problema 16.10, haga una gráfica del factor de potencia en función de la relación de vueltas 

n c . 

16.13 Un motor trifásico de inducción, de 56 kW, 3560 rpm, 460 V, 60 Hz, de dos polos, conectado en Y, tie¬ 
ne los siguientes parámetros: R s = 0, R r = 0.18 íl, X s = 0.13 íl, X r = 0.2 íl y X m = 11.4 íl. El motor se 
controla variando la frecuencia de alimentación. Si el par de ruptura requerido es 160 N-m, calcule 
a) la frecuencia de alimentación, y b) la velocidad, íd w , al par máximo. 

16.14 Si R s = 0.07 íl y la frecuencia cambia de 60 Hz a 40 Hz en el problema 16.13, determine el cambio en 
el par de ruptura. 

16.15 El motor del problema 16.13 se controla por relación constante de volts a hertz, correspondiente al 
voltaje y a la frecuencia nominales. Calcule el par máximo F m , y la velocidad co m correspondiente 
para una frecuencia de alimentación de a) 60 Hz, y b) 30 Hz. 

16.16 Repita el problema 16.15 si R s es 0.2 íl. 

16.17 Un motor trifásico de inducción, de 40 hp, 880 rpm, 60 Hz, ocho polos y conectado en Y, tiene los si¬ 
guientes parámetros: R s = 0.19 íl, R' r = 0.22 íl, X s = 1.2 íl, X' r = 1.8 íl y X m = 13 íl. La pérdida sin 
carga es despreciable. El motor se controla con un inversor de fuente de corriente, y la corriente de 
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entrada se mantiene constante a 50 A. Si la frecuencia es 40 Hz y el par desarrollado es 200 N-m, de¬ 
termine a) el deslizamiento s m para que el par sea máximo, T m ; b) el deslizamiento s\ c) la velocidad 
del rotor, c*) m ; d) el voltaje entre terminales, por fase, V a ; y e) el FP m . 

16.18 Repita el problema 16.17 si la frecuencia es 80 Hz. 

16.19 Un motor trifásico síncrono, de 460 V, 60 Hz, 10 polos, de rotor cilindrico y conectado en Y, tiene una 
reactancia síncrona X s = 0.8 Í1 por fase, y la resistencia de la armadura es insignificante. El par de 
carga, que es proporcional al cuadrado de la velocidad, es T L = 1250 N-m a 720 rpm. El factor de po¬ 
tencia se mantiene en 0.8 en retraso, mediante control de campo y la relación de voltaje a frecuencia 
se mantiene constante en su valor especificado. Si la frecuencia del inversor es 45 Hz y la velocidad 
del motor es 540 rpm, calcule a) el voltaje V a de entrada; b) la corriente I a en la armadura; c) el volta¬ 
je de excitación, V /.; d) el ángulo 8 del par, y e) el par T p de desenganche. 

16.20 Un motor trifásico síncrono de polos salientes, de 230 V, 60 Hz, 40 kW, ocho polos y conectado en Y, 
tiene X d = 2.5 H y X q = 0.4. La resistencia de la armadura es despreciable. Si el motor funciona con 
una potencia mínima de entrada de 25 kW con un factor de potencia 0.86 en adelanto, determine 
a) el ángulo 8 del par; b) el voltaje Vf de excitación, y c) el par T d . 

16.21 Un motor trifásico de reluctancia, de 230 V, 60 Hz, 10 polos y conectado en Y, tiene X d = 18.5 ü y 
X q = 3 íl. La resistencia de la armadura es despreciable. El par de carga, que es proporcional a la 
velocidad, es T L = 12.5 N-m. La relación de voltaje a frecuencia se mantiene constante en el valor es¬ 
pecificado. Si la frecuencia de suministro es 60 Hz, determine a) el ángulo 8 del par, b) la corriente de 
línea, I a , y c) el FP m en la entrada. 

16.22 Un motor a pasos de reluctancia variable tiene tres pilas y seis dientes de rotor por pila. La secuencia 
de paso es as, bs, es, as, ... Determine a) el paso de diente, T p , y b) la longitud de paso, S L . 

16.23 Un motor a pasos de reluctancia variable tiene tres pilas y seis dientes de rotor por pila. La secuencia 
de paso es as, es, bs, as, ... Determine a) el paso del diente, T p , y b) la longitud de paso, S L . 

16.24 Un motor a pasos de imán permanente y dos polos, que gira en el sentido de las manecillas del reloj, 
tiene dos pilas y cuatro dientes de rotor por pila. Determine a) el paso del diente T p , y b) la longitud 
del paso, S L . 
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CAPÍTULO 17 

Circuitos excitadores de compuerta 


Los objetivos de aprendizaje para este capítulo son los siguientes: 

• Comprender las características y los requisitos de excitación de compuerta para los BJT, MOSFET 
y tiristores 

• Aprender las técnicas de aislamiento entre el circuito de potencia de alto nivel, y el circuito de po¬ 
tencia de bajo nivel de excitación de compuerta 

• Aprender los requisitos funcionales y las técnicas de implementación de CI para excitación de com¬ 
puerta 

• Conocer los tipos de procesadores de conversión de potencia y su comparación 

17.1 INTRODUCCIÓN 

El circuito de disparo es una parte integral de un convertidor de potencia, y consiste en disposi¬ 
tivos semiconductores de potencia. La salida de un convertidor que depende de la forma en que 
el circuito de disparo excita los dispositivos de conmutación es una función directa de la conmu¬ 
tación. Por consiguiente, las características del circuito de disparo son elementos clave para ob¬ 
tener la salida deseada, y los requisitos de control de cualquier convertidor de potencia. El 
diseño de un circuito excitador requiere conocer las características de compuerta y las necesida¬ 
des de dispositivos como tiristores, tiristores apagados por compuerta (GTO), transistores bipo¬ 
lares de unión (BJT), transistores de efecto de campo metal óxido semiconductor (MOSFET) y 
transistores bipolares de compuerta aislada (IGBT). 

Como la electrónica de potencia se usa cada vez más en aplicaciones que requieren circui¬ 
tos de activación de compuerta con control de avance, alta velocidad, alta eficiencia y que ade¬ 
más sean compactos, los circuitos integrados (CI) de activación de compuerta están disponibles 
comercialmente. 

17.2 EXCITADOR DE COMPUERTA PARA MOSFET 

Los MOSFET son dispositivos controlados por voltaje y tienen una impedancia de entrada muy 
alta. La compuerta consume una corriente de fuga muy pequeña, del orden de nanoamperes. 

El tiempo de encendido de un MOSFET depende del tiempo de carga de la capacitancia 
de entrada o de compuerta. El tiempo de encendido se puede reducir conectando un circuito 
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/ FIGURA 17.1 

Circuito de excitación rápida de compuerta. 



RC, como se ve en la figura 17.1, para cargar con mayor rapidez la capacitancia de la compuerta. 
Cuando se conecta un voltaje a la compuerta, la corriente inicial de carga de la capacitancia es 



(17.1) 


y el valor de estado permanente del voltaje de compuerta es 


Vgs - 


RgVg 

Rs + R i + Rg 


(17.2) 


donde R s es la resistencia interna de la fuente que excita a la compuerta. 

Para obtener velocidades de conmutación del orden de 100 ns o menos, el circuito que ex¬ 
cita a la compuerta debe tener una baja impedancia de salida, y la capacidad de disipar y sumi¬ 
nistrar corrientes relativamente grandes. Un arreglo en tótem que es capaz de suministrar y 
disipar corrientes grandes se ve en la figura 17.2. Los transistores PNP y NPN actúan como se¬ 
guidores de emisor y ofrecen baja impedancia de salida. Esos transistores operan en la región li¬ 
neal, en lugar del modo de saturación, y con ello minimizan el tiempo de retardo. La señal de 
compuerta para el MOSFET de potencia se puede generar con un amplificador operacional. La 
retroalimentación a través del capacitor C regula la tasa de subida y bajada del voltaje de com¬ 
puerta, y así controla la rapidez de aumento y disminución de la corriente de drenaje del MOS¬ 
FET. Un diodo en paralelo con el capacitor C permite que el voltaje de compuerta cambie con 



FIGURA 17.2 

Excitador de compuerta en arreglo de tótem con 
formación de flanco de pulso. 
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rapidez sólo en una dirección. Hay en el mercado varios circuitos integrados de excitación, que 
están diseñados para activar transistores, y son capaces de suministrar y disipar corrientes gran¬ 
des para la mayor parte de los convertidores. El arreglo de tótem en los CI de activación de com¬ 
puerta consiste, en el caso normal, de dos dispositivos MOSFET. 

Puntos clave de la sección 17.2 

• Un MOSFET es un dispositivo controlado por voltaje. 

• Al aplicar un voltaje en la compuerta se activa y toma una corriente de compuerta insigni¬ 
ficante. 

• El circuito excitador de compuerta debe tener baja impedancia para que se active con ra¬ 


pidez. 


17.3 EXCITADOR DE BASE PARA BJT 


La velocidad de conmutación se puede aumentar reduciendo el tiempo de activación, encendi¬ 
do, t on y el tiempo de desactivación, apagado, t ofí . Se puede reducir t on permitiendo un pico de la 
corriente de base durante la activación, dando como resultado una p forzada baja (P/r) al princi¬ 
pio. Después de la activación, puede aumentar p^ hasta un valor suficientemente alto como para 
mantener al transistor en la región de casi saturación. El í off se puede reducir invirtiendo la co¬ 
rriente de base y permitiendo un pico de la corriente de base durante la desactivación. Al au¬ 
mentar el valor de la corriente de base inversa ?B2 disminuye el tiempo de almacenamiento. En 
la figura 17.3 se muestra una forma de onda típica de la corriente de base. 

Aparte de una forma fija de la corriente de base, como la de la figura 17.3, la p forzada se 
puede controlar en forma continua para que coincida con las variaciones de corriente de colec¬ 
tor. Las técnicas de uso común para optimizar la activación de la base de un transistor son: 

1. Control al encendido 

2. Control al apagado 

3. Control proporcional en base 

4. Control por antisaturación 

Control al encendido. La corrección de la corriente de base se puede proporcionar con 
el circuito de la figura 17.4 Cuando se conecta el voltaje de entrada, la corriente de base se limi¬ 
ta con el resistor y el valor inicial de esa corriente es 



(17.3) 




Forma de onda de corriente de 
excitación de base. 


FIGURA 17.3 
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Vi 

o 

-V 2 




FIGURA 17.4 

Corrección de corriente de base durante el encendido. 


y el valor final de la corriente de base es 


hs ~ 


Vi - Vbe 


R\ Ri 


El capacitor C¡ se carga hasta un valor final de 

V c = Vi- 


Ri 


' Ri + R 2 

La constante de tiempo de carga del capacitor es, aproximadamente, 


(17.4) 


(17.5) 


RiR^i 

R\ + R 2 


(17.6) 


Una vez que el voltaje v B de entrada llega a cero, la unión base-emisor se polariza en sentido in¬ 
verso, y C\ se descarga a través de R 2 . La constante de tiempo de descarga es t 2 = R 2 C Para 
permitir que los tiempos de carga y descarga sean suficientes, el ancho del pulso en la base debe 
ser t\ > 5tj y el periodo de desactivación del pulso debe ser t 2 > 5t 2 . La frecuencia máxima de 
conmutación es f s = 1 IT = 1 !{t\ + t 2 ) = 0.2(t! + t 2 ). 


Control al apagado. Si el voltaje de entrada, en la figura 17.4, se cambia a — V 2 durante el 
apagado, el voltaje V c del capacitor, en la ecuación (17.5), se suma a V 2 como voltaje inverso a 
través del transistor. Por lo tanto, habrá un pico de la corriente de base durante el apagado. A 
medida que se descarga el capacitor C 1? se puede reducir el voltaje inverso hasta un valor de es¬ 
tado permanente, V 2 . Si se requieren características distintas de encendido y apagado, se puede 
agregar un circuito de apagado (usando C 2 , R 3 y R 4 ), como se ve en la figura 17.5. El diodo Dj 
aísla el circuito de encendido de la base del circuito de apagado de la base al polarizarse en sen¬ 
tido inverso, durante el apagado. 

Control proporcional en base. Este tipo de control tiene ventajas sobre el circuito excita¬ 
dor constante. Si la corriente del colector cambia debido a un cambio en la demanda de carga, la 
corriente de encendido de la base cambia en proporción a la corriente del colector. Un arreglo 
se muestra en la figura 17.6. Cuando se activa el interruptor pasaría un pulso de corriente de 
corta duración por la base del transistor Qi, y Q\ se activa, enciende, hasta la saturación. Una vez 
que la corriente del colector comienza a fluir, se induce una corriente correspondiente en la 
base, debido a la acción de transformador. El transistor se “amarrara” a sí mismo, y S x se puede 
desactivar. La relación de vueltas es N 2 /Ni = Ic/Ig = p. Para que el circuito funcione en forma 
correcta, la corriente magnetizante, que debe ser mucho menor que la corriente en el colector, 
debería ser tan pequeña como sea posible. El interruptor S x se puede implementar con un tran- 
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Ci 




FIGURA 17.5 

Corrección de corriente de base durante el encendido y el apagado. 



Circuito de excitación proporcional de base. 


sistor de pequeña señal, y son necesarios más circuitos para descargar el capacitor C¡ y para res¬ 
tablecer el núcleo del transformador durante el apagado del transistor de potencia. 

Control antisaturación. Si el transistor se excita muy rápido, el tiempo de almacenamiento, 
que es proporcional a la corriente de base, aumenta, y se reduce la velocidad de conmutación. Se 
puede reducir el tiempo de almacenamiento operando el transistor con una saturación gradual, 
en lugar de muy rápida. Esto se puede hacer sujetando el voltaje de colector a emisor a un valor 
predeterminado, y la corriente en el colector es 


le = 


VCC ~ Vcrn 

Re 


(17.7) 


donde V cm es el voltaje sujetador y V cm > U CD ( sat ). Un circuito con acción sujetadora (que tam¬ 
bién se llama sujetador Baker) se ve en la figura 17.7. 

La corriente de base sin sujeción, que es adecuada para la activación rápida del transistor, 
se puede determinar con 


Vb ~ V<n ~ Vbe 
Rb 


Ib ~ h 


(17.8) 
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FIGURA 17.7 

Circuito sujetador de colector. 



y la corriente de colector correspondiente es 

4 = 34 (17.9) 

Después de incrementar la corriente del colector, el transistor se activa y se presenta la sujeción 
(debido a que D 2 queda con polarización directa y conduce). Entonces 

Vce = V BE + V dl - V d2 (17.10) 


La corriente de carga es 


h = 


Vrr “ V, 


Vrr ~ Vrf ~ Kn + V* 


CC ~ y CE V CC ~ y BE ~~ y d\ ' y d2 


Re Re 

y la corriente de colector en la sujeción es 

le = 34 = p(/i - le + 4) 
3 


1 + P 


(A + 4) 


(17.11) 


(17.12) 


Para que haya sujeción, V di > V¡e, y eso se puede lograr conectando dos o más diodos en lugar 
de Dj. La resistencia R c de carga debe satisfacer la condición 


34 > 4 

De acuerdo con la ecuación (17.11), 

34*c > (Vce- V BE - V dl + V d2 ) (17.13) 

La acción sujetadora da como resultado una corriente reducida de colector y la casi eliminación 
del tiempo de almacenamiento. Al mismo tiempo se logra una activación rápida. Sin embargo, de¬ 
bido al mayor Vc£y la disipación de potencia en estado activo, en el transistor, aumenta, mientas 
que disminuye la pérdida de potencia por conmutación. 


Ejemplo 17.1 Determinación del voltaje y corriente en transistor con sujeción 

El circuito de excitación en base de la figura 17.6 tiene V cc = 100 V, R c = 1.5 fl, V dx - 2.1 V, V^ = 0.9 V, 
Vbe — 0.7 V, V B = 15 V, R b = 2.5 H y p = 16. Calcular a) la corriente de colector sin sujeción, b) el voltaje 
colector-emisor en la sujeción, V CE y c) la corriente de colector con sujeción. 
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Solución 


a. De acuerdo con la ecuación (17.8). I\ = (15 — 2.1 - 0.7)/2.5 = 4.88 A. Sin sujeción, I c = 16 x 
4.88 = 78.08 A. 

b. De acuerdo con la ecuación (17.10), el voltaje de sujeción es 

V CE = 0.7 + 2.1 - 0.9 = 1.9 V 

c. De acuerdo con la ecuación (17.11), I L = (100 - 9.5)/1.5 = 65.4 A. La ecuación (17.12) define la 
corriente de colector con sujeción: 


Ic 


16 x 


4.88 + 65.4 
16 + 1 


66.15 A 


Puntos clave de la sección 17.3 

• Un BJT es un dispositivo controlado por corriente. 

• Picos de la corriente de base pueden reducir el tiempo de encendido , y la inversión de la 
corriente de base puede reducir el tiempo de apagado. 

• El tiempo de almacenamiento de un BJT aumenta con la corriente de base para el encen¬ 
dido, y se debe evitar la sobresaturación. 


17.4 AISLAMIENTO DE COMPUERTA Y EXCITADORES DE BASE 

Para operar transistores de potencia como interruptores, se deben aplicar un voltaje de com¬ 
puerta o una corriente de base para excitar los transistores al modo de saturación, para bajo vol¬ 
taje de encendido. El voltaje de control se debería aplicar entre las terminales de la compuerta y 
la alimentación, o entre las de la base y el emisor. En general, los convertidores de potencia re¬ 
quieren varios transistores, y cada uno se debe controlar en forma individual. La figura 17.8a 
muestra la topología de un puente inversor monofásico. El voltaje principal de cd es V s , respec¬ 
to a la terminal G de tierra. 

El circuito lógico de la figura 17.8b genera cuatro pulsos. Esos pulsos, que también se ven 
en la figura 17.8c, están desplazados en el tiempo para efectuar la secuencia lógica necesaria pa¬ 
ra conversión de potencia de cd a ca. Sin embargo, los cuatro pulsos lógicos tienen una terminal 
común, C. Esa terminal del circuito lógico se puede conectar con la terminal G de tierra de la 
fuente principal de cd, como se indica con líneas interrumpidas. 

La terminal que tiene un voltaje V gX con respecto a la terminal C, no se puede conectar 
en forma directa con la terminal de compuerta G x . La señal V gX se debería aplicar entre la termi¬ 
nal G\ de la compuerta y la terminal S x del transistor M x . Hay necesidad de tener circuitos de ais¬ 
lamiento e interconexión entre el circuito lógico y los transistores de potencia. Sin embargo, las 
compuertas de los transistores M 2 y M 4 se pueden controlar en forma directa sin circuitos de ais¬ 
lamiento o interconexión, si las señales lógicas son compatibles con los requisitos de activación 
de la compuerta de los transistores. 

La importancia de controlar la compuerta de un transistor entre su compuerta y su fuente, 
en lugar de aplicar el voltaje de compuerta entre la compuerta y la tierra común se puede de- 
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FIGURA 17.8 

Puente inversor monofásico y señales de compuerta. 


FIGURA 17.9 

Voltaje de compuerta, de compuerta a tierra. 
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mostrar con la figura 17.9, donde la resistencia de carga se conecta entre la alimentación y la tie¬ 
rra. El voltaje efectivo de la fuente a la compuerta es 

v cs = V G - R l I d (V gs ) 

donde ¡d(Vgs) varía con Vgs- El valor efectivo de V GS disminuye cuando el transistor se activa, 
y V GS llega a un valor de estado permanente que se necesita para balancear la corriente de 
carga o de drenaje. El valor efectivo de V GS es impredecible, y ese arreglo no es adecuado. En 
forma básica hay dos maneras de flotar o aislar la señal de control o de compuerta con respecto 
a tierra. 

1. Transformadores de pulsos 

2. Optoacopladores 
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FIGURA 17.10 

Excitador de compuerta aislado por 
transformador. 


17.4.1 Transformadores de pulsos 

Los transformadores de pulsos sólo tienen un devanado primario, y pueden tener uno o más de¬ 
vanados secundarios. Con varios devanados secundarios se pueden tener señales simultáneas 
de compuerta para transistores conectados en serie o en paralelo. La figura 17.10 muestra un 
arreglo de excitación de compuerta aislado por transformador. El transformador deberá tener 
una inductancia de fuga muy pequeña, y el tiempo de subida del pulso de salida deberá ser muy 
pequeño. Con un pulso relativamente largo y con baja frecuencia de conmutación, el transfor¬ 
mador se saturaría y su salida se distorsionaría. 


17.4.2 Optoacopladores 

En los optoacopladores se combina un diodo emisor de luz infrarroja (ILED, de infrared light- 
emitting diode) y un fototransistor de silicio. La señal de entrada se aplica al ILED y la señal de sa¬ 
lida se toma del fototransistor. Los tiempos de subida y bajada de los fototransistores son muy 
pequeños; los valores típicos de tiempo de encendido f on son de 2 a 5 jxs, y de tiempo de apagado / off 
son de 300 ns. Estos tiempos de encendido y apagado limitan las aplicaciones en alta frecuencia. En 
la figura 17.11 se muestra un circuito de aislamiento de compuerta donde se usa un fototransistor. 
Este fototransistor podría ser un par Darlington. Los fototransistores requieren suministro de po¬ 
tencia separado, y aumentan la complejidad, el costo y el peso de los circuitos excitadores. 


Punto clave de la sección 17.4 

• El circuito de compuerta, bajo nivel de potencia, se debe aislar del circuito de potencia, alto 
nivel, con dispositivos de aislamiento, como optoacopladores y transformadores de pulsos. 



FIGURA 17.11 

Aislamiento de compuerta por optoacoplador. 
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17.5 CIRCUITOS DE DISPARO PARA TIRISTORES 

En los convertidores con tiristor, existen diferencias de potencial entre las diversas terminales. 
El circuito de potencia está sujeto a un alto voltaje, por lo general mayor que 100 V, y el circuito 
de compuerta se mantiene a un voltaje bajo, de 12 a 30 V en forma típica. Se requiere un circui¬ 
to de aislamiento entre un tiristor individual y su circuito generador de pulsos de compuerta. El 
aislamiento se puede lograr mediante transformadores de pulsos o con optoacopladores. Un 
optoacoplador podría ser un fototransistor, o un rectificador fotocontrolado de silicio (foto- 
SCR), como el de la figura 17.12. Un pulso corto a la entrada de un ILED Dj, activa al foto-SCR 
T x y se dispara el tiristor de potencia T L . Este tipo de aislamiento requiere una fuente de alimen¬ 
tación separada, V cc , y aumenta el costo y el peso del circuito de disparo. 

Un arreglo sencillo de aislamiento [1] con transformadores de pulso, se ve en la figura 
17.13a. Cuando se aplica un pulso de voltaje adecuado a la base del transistor de conmutación 
Qi, el transistor se satura, y aparece el voltaje cd, V cc , a través del primario del transformador, 
induciendo un voltaje pulsante en el secundario del transformador, que se aplica entre las ter¬ 
minales de compuerta y de cátodo del tiristor. Cuando el pulso se retira de la base del transistor 
Qi, el transistor se apaga y se induce un voltaje de polaridad contraria a través del primario, y 
conduce el diodo D m de corrida libre. La corriente debida a la energía magnética disminuye has¬ 
ta cero a través de D m . Durante esta disminución transitoria, se induce el correspondiente volta¬ 
je inverso en el secundario. Se puede alargar el ancho de pulso conectando un capacitor C en 
paralelo con el resistor /?, como se ve en la figura 17.13b. El transformador conduce corriente 
unidireccional, y el núcleo magnético se puede saturar, limitando así el ancho de pulso. Esta cla¬ 
se de aislamiento de pulso es adecuada en forma típica para pulsos de 50 a 100 |xs. 

En muchos convertidores de potencia con cargas inductivas, el periodo de conducción de 
un tiristor depende del factor de potencia (FP) de la carga; por consiguiente, no está bien defini¬ 
do el inicio de la conducción del tiristor. En este caso con frecuencia es necesario disparar en for¬ 
ma continua a los tiristores. Sin embargo, con un disparo continuo aumentan las pérdidas en el 
tiristor. En la figura 17.13c se ve un tren de pulsos que es preferible y se puede obtener con un 
devanado auxiliar, como se ve en la figura 17.13c. Cuando se enciende el transistor Q h también 
se induce un voltaje en el devanado auxiliar N 3 en la base del transistor Q h de tal modo que el 
diodo Di se polariza en sentido inverso y Q¡ se apaga. Entre tanto, el capacitor C\ se carga a tra¬ 
vés de Ri y enciende de nuevo a Q x . Este proceso de encendido y apagado continúa mientras ha- 



FIGURA 17.12 

Aislador de foto-SCR acoplado. 
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FIGURA 17.13 

Aislamiento con transformador de pulsos. 


ya una señal de entrada v x al aislador. En lugar de usar el devanado auxiliar como oscilador de 
bloqueo, se podría generar un tren de pulsos con una compuerta lógica AND, como se ve en la fi¬ 
gura 17.13d. En la práctica, la compuerta AND no puede encender en forma directa al transistor 
Qi, y se conecta una etapa de acoplamiento, en el caso normal, antes del transistor. 

La salida de los circuitos de compuerta en la figura 17.12 o en la figura 17.13 se conecta, en 
el caso normal, entre la compuerta y el cátodo junto con otros componentes protectores de com¬ 
puerta, como se ve en la figura 17.14. El resistor R g de la figura 17.14a aumenta la capacidad de la 
tasa dv/dt del tiristor, reduce el tiempo de apagado y aumenta las corrientes de sujeción y de en¬ 
ganche. El capacitor C g de la figura 17.14b elimina los componentes de ruido de alta frecuencia, 
y aumenta la capacidad de la tasa dv/dt y el tiempo de retardo de la compuerta. El diodo D g de 
la figura 17.14c protege a la compuerta contra voltaje negativo. Sin embargo, para los rectifi¬ 
cadores asimétricos controlados de silicio, SCR, es preferible tener cierta cantidad de voltaje 
negativo en la compuerta para mejorar la capacidad de dv/dt y también para reducir el tiempo 
de apagado. Todas estas funciones se pueden combinar como se ve en la figura 17.14d, donde 
el diodo D\ permite sólo pulsos positivos y R x amortigua toda oscilación transitoria, y limita la 
corriente de compuerta. 
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(a) (b) (c) (d) 

FIGURA 17.14 


Circuitos de protección de compuerta. 


Puntos clave de la sección 17.5 

• Al aplicar una señal de pulso se activa un tiristor. 

• Se debe aislar el circuito de compuerta, bajo nivel de potencia, del circuito de potencia, al¬ 
to nivel, empleando técnicas de aislamiento. 

• Se debe proteger a la compuerta contra el disparo por una señal de alta frecuencia o de in¬ 
terferencia. 


17.6 TRANSISTOR MONOUNIÓN 

El transistor monounión (UJT, de unijunction transistor) se usa en forma común para generar 
señales de disparo para SCR. En la figura 17.15a se muestra un circuito de disparo con UJT. Un 
UJT tiene tres terminales, llamadas emisor, £, base uno, B x y base dos, B 2 ). Entre B x y B 2 la mo¬ 
nounión tiene las características de una resistencia ordinaria. Esta resistencia es la resistencia in- 
terbase R BB y sus valores están en el intervalo de 4.7 a 9.1 kíl. En la figura 17.15b se muestran las 
características estáticas de un UJT. 

Cuando se aplica el voltaje V s de alimentación, se carga el capacitor C a través del resistor 
/?, porque el circuito de emisor del UJT está en estado abierto. La constante de tiempo del cir¬ 
cuito de carga es T! = RC. Cuando el voltaje del emisor, V E , que es igual que el voltaje del ca¬ 
pacitor, v c , llega al voltaje pico V p , el UJT se enciende y el capacitor C se descarga a través de 
R m con una rapidez determinada por la constante de tiempo t 2 = R B \C. Esta constante t 2 es 
mucho menor que Cuando el voltaje de emisor V E disminuye hasta el punto de valle Vv, el 
emisor deja de conducir, el UJT se apaga y se vuelve a repetir el ciclo de carga. En la figura 
17.15(c) se ven las formas de onda de los voltajes de emisor y de disparo. 

La forma de onda del voltaje de disparo V Bl es idéntica a la de la corriente de descarga del 
capacitor C. El voltaje de disparo V m se deberá diseñar suficientemente grande como para en¬ 
cender al SCR. El periodo de oscilación, 7, es bastante independiente del voltaje de cd de ali¬ 
mentación, V s , y se determina con 

T = -~RC lnr-J— (17.14) 

/ 1 - TI 

donde al parámetro T| se le llama relación intrínseca de compromiso.. El valor de T| está entre 
0.51 y 0.82. 
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(a) Circuito 


(c) Formas de onda 



(b) Características estáticas 


FIGURA 17.15 

Circuito de disparo con UJT. 


773 


El valor del resistor R se limita entre 3 kíl y 3 Mil. El límite superior de R lo establece 
el requisito de que la línea de carga que forman R y V s cruce a las curvas características del 
dispositivo a la derecha del pico, pero a la izquierda del valle. Si la línea de carga no pasa a la de- 
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recha del pico, el UJT no se puede encender. Esta condición se puede satisfacer si V s - I p R > V p . 
Esto es, 


R < 



(17.15) 


En el punto de valle, I E = I v , y Ve — Vv, por lo que la condición de límite inferior de R que ase¬ 
gure el apagado es V s — I V R < V v . Esto es, 


R > 



(17.16) 


El intervalo recomendado del voltaje V s de alimentación es de 10 a 35 V. Para valores fijos de r|, 
el voltaje pico V p varía de acuerdo con el voltaje entre las dos bases, V BB . El voltaje V p de define 
como sigue: 


Vp = r\V BB + V D (= 0.5 V) « i)V s + V D (= 0.5 V) (17.17) 

donde V D es la caída de voltaje en un diodo, en polarización directa. El ancho t g del pulso de dis¬ 
paro es 


tg - Rb\C 


(17.18) 


En general, el valor de R Bl se limita a menos de 100 ft, aunque en algunas aplicaciones son 
posibles los valores hasta de 2 o 3 kü. En general, se conecta un resistor R B2 en serie con la base 
dos, para compensar la disminución de V p debida al aumento de temperatura, y para proteger al 
UJT de una posible avalancha térmica. El resistor R B2 tiene un valor de 100 ÍJ o mayor, y se pue¬ 
de determinar en forma aproximada con 


R 


10 4 
" nV, 


(17.19) 


Ejemplo 17.2 Determinación de los valores de circuito de disparo de UJT 

Diseñar el circuito de disparo de la figura 17.15a. Los parámetros del UJT son V s = 30 V, r\ = 0.51, I p = 
10 pA, V p = 3.5 V e Iv = 10 mA. La frecuencia de oscilación es / = 60 Hz, y el ancho del pulso de disparo 
es t g = 50 |xs. Suponer que V D = 0.5. 

Solución 

T = 1/f— 1/60 Hz = 16.67 ms. De acuerdo con la ecuación (17.17), V p = 0.51 X 30 + 0.5 = 15.8 V. Sea C = 
0.5 p,F. Según las ecuaciones (17.15) y (17.16), los valores límite de R son 


R < 


30 - 15.8 

10 p.A 


1.42 Mil 


R > 


30 - 3.5 


2.65 kíl 


10 mA 
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De acuerdo con la ecuación (17.14), 16.67 ms = R X 0.5 |iF X ln[l/(l - 0.51)], y R = 46.7 kíl, que queda 
dentro de los valores límite. El voltaje pico de compuerta es V B \ = V p = 15.8 V. Según la ecuación (17.18), 


tg 50 |xs 
= C = 0.5 |xF 


ioo a 


De acuerdo con la ecuación (17.19), 


Rb2 ~ 


10 4 


0.51 X 30 


= 654 0 


Puntos clave de la sección 17.6 

• El UJT puede generar señales de disparo para tiristores. 

• El voltaje de pico se puede ajustar con un circuito externo, en el caso normal con dos resis¬ 
tores que formen un divisor de potencia. De este modo se puede variar la frecuencia de los 
pulsos de disparo. 

17.7 TRANSISTOR MONOUNIÓN PROGRAMABLE 

El transistor monounión programable (PUT, de programmable unijunction transistor) es un tiris- 
tor pequeño como el que se ve en la figura 17.16a. Se puede usar como oscilador de relaja¬ 
miento (o de descarga), como se muestra en la figura 17.16b. El voltaje de compuerta, V G , se 
mantiene desde la alimentación, mediante los resistores divisores y R 2 , y determina el voltaje 
del punto pico, V p . En el caso del UJT, V p se fija para un dispositivo, mediante el voltaje cd de ali¬ 
mentación. Sin embargo, el V p de un PUT se puede variar, cambiando los resistores divisores R { y 
R 2 . Si el voltaje V A de ánodo es menor que el voltaje V G de compuerta, el dispositivo puede per¬ 
manecer en su estado apagado. Si V A es mayor que el voltaje de compuerta en un voltaje V D de 
diodo polarizado directamente, se llega al punto de pico y el dispositivo se enciende. La corrien¬ 
te pico I p y la corriente Iv de punto de valle dependen de la impedancia equivalente en la com¬ 
puerta R g = R x R 2 I(R\ + R 2 ), y del voltaje V s de suministro de cd. En general, R k se limita a un 
valor menor que 100 íl. 


Ánodo 

o 

Compuerta 



^ Cátodo 
(a) Símbolo 



FIGURA 17.16 

Circuito de disparo con PUT. 
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V p se determina con 


R 2 

V =- -—V 

p R , + R 7 s 


que define la relación intrínseca siguiente: 


R? 




V,' R , + R, 


(17.20) 


(17.21) 


Ry C controlan la frecuencia, junto con R¡ y R 2 . El periodo de oscilación T es, en forma aproxi¬ 
mada. 


T = 


RC ln 


V - V 

v s v p 


= flC ln 1 + 


Ri 

Rx 


La corriente de compuerta I G en el punto de valle es 


(17.22) 


h = ( i --n)7r 

donde R g = RiR 2 /(R\ + R 2 ). Estas resistencias R x y R 2 se pueden calcular con 

Rg 

Ri = — 

TI 


Ri = 


Re 


1 - TI 


(17.23) 

(17.24) 

(17.25) 


Ejemplo 17.3 Determinación de los valores para un circuito de disparo con UJT programable 

Diseñar el circuito de disparo de la figura 17.16b. Los parámetros del PUT son V s = 30 V e I G = 1 mA. La fre¬ 
cuencia de oscilación es / = 60 Hz. El ancho de pulso es t g = 50 |xs, y el voltaje pico de disparo es V Rk = 10 V. 

Solución 

T~\lf= 1/60 Hz = 16.67 ms. El voltaje pico de disparo es V Rk = V p = 10 V. Sea C = 0.5 |xF. De acuerdo con 
la ecuación (17.18), R k = t/C = 50 p.s/0.5 pF = 100 O. Según la ecuación (17.21), r| = V/V s = 10/30 = 1/3. 
De la ecuación (17.22), 16.67 ms = R X 0.5 pF x ln[30/(30 - 10)], de donde R = 82.2 kíl. Para I G = 1 mA.con 
la ecuación (17.23) se obtiene R G = (1 — |) X 30/1 mA = 20 kfl. De acuerdo con la ecuación (17.24), 

R 3 

R, = — = 20 kíl x - = 60 kíl 
TI 1 

De acuerdo con la ecuación (17.25), 

R 3 

R 2 = —^— = 20 kn X - = 30 kn 
1 — 2 
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Puntos clave de la sección 17.7 

v • El PUT puede generar una señal de disparo para tiristores. 

• Cuando el voltaje de emisor llega al punto pico de voltaje, el UJT se activa. Cuando el vol¬ 
taje de emisor baja hasta el punto de decaimiento, valle, se apaga. 

Ejemplo 17.4 Determinación del ancho mínimo de pulso de compuerta en un convertidor con 
tiristor 

La corriente de sujeción de los tiristores en el convertidor monofásico completo de la figura 10.2a es I H = 
500 mA, y el tiempo de retardo es t d = 1.5 (xs. El convertidor se alimenta con una fuente de 120 V, 60 Hz y 
tiene una carga con L = 10 mH y R = 10 ÍL El convertidor funciona con un ángulo de retardo a = 30°. De¬ 
terminar el valor mínimo del ancho de pulso de compuerta, t G . 

Solución 

I H = 500 mA = 0.5 A, t d = 1.5 (xs, a = 30° = tt/6, L = 10 mH y R = 10 ft. El valor instantáneo del voltaje de 
entrada es v s (t) = V m sen cosiendo V m = V2 X 120 = 169.7 V. 

Cuando cor = a, 


V x = v s (o>t = a) = 169.7 X sen - = 84.85 V 

6 

La rapidez de la tasa di/dt de la corriente anódica en el instante del disparo es, en forma aproximada. 


di 

dt 


V]_ _ 84.85 

L ~ 10 x 10 -3 


= 8485 A/s 


Si se supone que di/dt es constante durante un tiempo corto después de disparar la compuerta, el tiempo t x 
requerido para que la corriente anódica suba hasta el valor de la corriente de sujeción, se calcula con t x X 
(di/dt) = ///, o sea que t\ X 8485 = 0.5, por lo que t { = 0.5/8485 = 58.93 |xs. Por consiguiente, el ancho míni¬ 
mo del pulso de compuerta es 

t G = h id ~ 58.93 + 1.5 = 60.43 |xs 


17.8 CIRCUITOS DE DISPARO PARA CONVERTIDOR CON TIRISTORES 

La generación de señales de disparo para tiristores de convertidores cd-ca requiere 1) detectar 
el cruce del voltaje de entrada con cero, 2) un desplazamiento de fase de señales adecuado, 3) 
conformación de pulsos, para generar pulsos de corta duración, y 4) aislamiento de pulsos, me¬ 
diante transformadores de pulsos u optoacopladores. El diagrama de bloques de un circuito de 
disparo de un convertidor monofásico completo se ve en la figura 17.17. 

17.9 Cl EXCITADORES DE COMPUERTA 

Los requisitos de excitación de compuerta que debe satisfacer un interruptor con MOSFET o 
con IGBT, como se ve en la figura 17.18, son los siguientes: 

• El voltaje de compuerta debe ser de 10 a 15 V mayor que el voltaje de la fuente o el emi¬ 
sor. Como el excitador de potencia se conecta al canal del voltaje principal +V S , el voltaje 
de compuerta debe ser mayor que el del canal. 

• El voltaje de compuerta, que se refiere a tierra en el caso normal, debe ser controlable des¬ 
de un circuito lógico. Así, las señales de control deben desplazar su nivel hasta la terminal de 
alimentación del dispositivo de potencia, que en la mayor parte de las aplicaciones oscila 
entre los dos canales de V + . 
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FIGURA 17.17 

Diagrama de bloques de un circuito de disparo de tiristor. 


• En general, un dispositivo en el lado de baja potencia activa el dispositivo de potencia, al¬ 
ta, que está conectado con el alto voltaje. Así, hay un dispositivo de potencia en el lado de 
alta potencia y uno en el de baja. La potencia absorbida por los circuitos de activación 
de compuerta debería ser baja y no afectar en forma importante la eficiencia general del 
convertidor de potencia. 

Hay varias técnicas esenciales, como las que se ven en la tabla 17.1, para cumplir con los re¬ 
quisitos de excitación de compuerta. Cada circuito básico se puede implementar con una gran va¬ 
riedad de configuraciones. Un CI excitador de compuerta integra la mayor parte de las funciones 
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+v DC Canal de alto voltaje 



FIGURA 17.18 

Conexión de MOSFET de potencia al canal del 
lado de alto voltaje. 


TABLA 17.1 Técnicas de excitación de compuerta, Ref. 2. (Cortesía de Grupo Siemens, Alemania) 


Método 


Circuito básico 


Propiedades clave 


Alimentación flotante de 
excitación de compuerta 


Transformador de pulsos 


_1_ 

Alimentación 


_1 

Excitador 


r*“ 


flotante 


compuerta 




1 


i 
















Carga o 


Desplazador 


dispositivo 


nivel u 


lado de 


optoaislador 


baja 

potencia 



Carga o 
dispositivo 
lado de 
baja 

potencia 


Control total de compuerta durante periodos 
indefinidos de tiempo, impacto importante de 
la alimentación aislada sobre el costo (se re¬ 
quiere una por cada MOSFET en lado de al¬ 
ta), el desplazamiento de nivel de una señal 
con referencia a tierra puede requerir inge¬ 
nio: el desplazador de nivel debe sostener el 
voltaje total, conmutar rápido con demoras 
mínimas de propagación y bajo consumo de 
potencia 


Sencillo y efectivo, pero limitado en muchos 
aspectos, operación dentro de amplios ciclos 
de trabajo requiere técnicas complicadas, el 
tamaño del transformador aumenta en forma 
importante cuando la frecuencia disminuye; 
efectos parásitos importantes crean una ope¬ 
ración menos que ideal, con formas de onda 
de conmutación rápida. 
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TABLA 17.1 ( Continuación ) 


Método 


Circuito básico 


Propiedades clave 


Bombeo de carga 


Arranque 




Se puede usar para generar un voltaje “sobre 
el canal” controlado por un desplazador de 
nivel, o “bombear” la compuerta cuando el 
MOSFET se activa; en el primer caso se 
deben resolver los problemas de un despla¬ 
zador de nivel; en el segundo caso, los tiem¬ 
pos de encendido tienden a ser demasiado 
largos para aplicaciones de conmutación. 
En ambos casos, se puede mantener activa¬ 
da la compuerta durante un tiempo indefi¬ 
nido. Las ineficiencias en el circuito de 
multiplicación de voltaje pueden requerir 
más de dos etapas de bombeo. 

Simple y económico con algunas de las limi¬ 
taciones del transformador de pulsos: el 
ciclo de trabajo y el tiempo activado se 
restringen por la necesidad de refrescar el 
capacitor de arranque; si el capacitor se 
carga desde un canal de alto voltaje, la di¬ 
sipación de potencia puede ser importan¬ 
te; requiere desplazador de nivel con sus 
dificultades asociadas. 


Excitación con portadora 


Paro 


le 



Carga o 
dispositivo 


\ Oscilador H [^ 


iauu ue 
baja 




potencia 

i 


Proporciona control total de compuerta du¬ 
rante un tiempo indefinido, pero está algo 
limitado en rendimiento de conmutación, 
que se puede mejorar aumentando la 
complejidad. 


necesarias para excitar un dispositivo de lado de alta potencia y uno en el de baja en un paquete 
compacto, de alto rendimiento y con baja disipación de potencia. El CI también debe tener algunas 
funciones de protección, para funcionar bajo condiciones de sobrecarga y de falla. 

Tres tipos de circuitos pueden efectuar las funciones de excitación y protección de com¬ 
puerta. El primero es el acoplador de salida, necesario para proporcionar suficiente voltaje o 
carga de compuerta al dispositivo de potencia. El segundo son desplazadores de nivel, necesa¬ 
rios para interconectar entre las señales de control a los acopladores de salida del lado de alta 
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potencia y al de baja. El tercero es la detección de condiciones de sobrecarga en el dispositivo 
de potencia, con las contramedidas apropiadas que se tomen en el acoplador de salida, al igual 
que la retroalimentación de estado de falla. 

17.9.1 Cl excitadores para convertidores 

Hay numerosos Cl excitadores de compuerta disponibles en el comercio para controlar conver¬ 
tidores de potencia. Entre ellos están el control por modulación de ancho de pulso (PWM), con¬ 
trol [3] por corrección de factor de potencia (PFC, de power factor correction) [2], control por 
PWM y PFC combinados, control por modo de corriente [4], puente excitador en, excitador ser¬ 
vo, excitadores en medio puente, excitador por motor a pasos y excitador para compuerta de ti- 
ristor. Estos Cl se pueden usar para aplicaciones como convertidores reductores para cargadores 
de baterías, convertidor directo dual para propulsores de motor de reluctancia conmutada, inver¬ 
sor de puente completo con control por modo de corriente, inversor trifásico para propulsores de 
motor sin escobillas y de inducción, puente convertidor reductor-elevador para fuentes de ali¬ 
mentación y control síncrono por PWM de fuentes de alimentación en modo conmutado (SMPS). 
En la figura 17.19 se muestra el diagrama de bloques de un propulsor típico VH flotante de pro¬ 
pósito general con excitador MOS de compuerta (MGD, de MOS-gate driver) [2]. 

Los canales lógicos de entrada se controlan con señales compatibles con TTL/CMOS. Los 
umbrales de transición son distintos de un dispositivo a otro. Algunos MGD tienen el umbral de 
transición proporcional al V DD de alimentación lógica (3 a 20 V), y los acopladores Schmitt de dis¬ 
paro con histéresis igual a 10% de V DD para aceptar entradas con largo tiempo de subida, mien¬ 
tras que otros MGD tienen una transición fija del 0 lógico al 1 lógico, entre 1.5 y 2 V. Algunos 
MGD sólo pueden excitar un dispositivo en el lado de alta potencia, mientras que otros pueden 
excitar uno en el lado de alta potencia y uno en el de baja. Otros pueden excitar un puente trifá¬ 
sico completo. Todo excitador en lado de alta potencia también puede excitar a un dispositivo en 
el de baja. Los MGD con dos canales de excitación de compuerta pueden tener comandos dua¬ 
les, y en consecuencia independientes, de entrada, o un solo comando de entrada con excitación 
complementaria y tiempo muerto predeterminado. 

La etapa de salida del lado de baja potencia se implementa ya sea con dos MOSFET de ca¬ 
nal N en configuración tótem, o con una etapa de inversor CMOS de canal N y uno de canal P. El 
seguidor de fuente funciona como fuente de corriente y como fuente común para disipar corrien¬ 
te. La fuente del excitador de baja se conecta en forma independiente con la terminal 2, por lo que 
se puede hacer una conexión directa a la alimentación del dispositivo de potencia para el retorno 
de la corriente de excitación de compuerta. De este modo se puede evitar que algún canal opere 
con bloqueo por bajo voltaje si V cc es menor que un valor especificado (en forma típica, 8.2 V). 

El canal del lado de alta potencia se ha incorporado a una “tina de aislamiento” capaz de flo¬ 
tar con respecto a la tierra común (COM). La tina “flota” en el potencial de V s , que se establece 
por el voltaje aplicado a Vcc (15 V, en forma típica) y oscila entre los dos canales. La carga de com¬ 
puerta para el MOSFET del lado de alta potencia la proporciona el capacitor de arranque C B , que 
se carga con el voltaje de alimentación V cc a través del diodo de arranque durante el tiempo en 
que el dispositivo está apagado. Como el capacitor se carga con una fuente de bajo voltaje, la po¬ 
tencia consumida para excitar la compuerta es pequeña. Por consiguiente, los transistores excita¬ 
dos por MOS presentan una característica de entrada capacitiva; esto es, al suministrar una carga a 
la compuerta, en lugar de una corriente continua, se puede encender el dispositivo. 

En la figura 17.20 se ve una aplicación típica de un controlador PWM en modo de corrien¬ 
te. Entre sus propiedades están baja potencia en estado de reserva, arranque suave, detección de 
corriente pico, bloqueo por bajo voltaje en la entrada, desconexión térmica y protección contra 
sobre voltaje, así como una alta frecuencia de conmutación, de 100 kHz. 
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FIGURA 17.19 

Diagrama de bloques de un propulsor disparado por MOS. Ref. 2. (Cortesía de International Rectifier, Inc.) 
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FIGURA 17.20 

Aplicación típica de CI de control de modelo de corriente para alimentación de potencia en modo conmutado. Ref. 4. (Cortesía de Grupo Siemens, 
Alemania.) 
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17.9.2 Cl de alto voltaje para excitadores de motores 

La electrónica de potencia juega papeles clave en los modernos propulsores de motor, donde se 
requieren técnicas avanzadas de control, de alto rendimiento, junto con otras funciones de 
arranque y protección. Entre sus propiedades están excitación de compuerta con protección, 
carga de canal de cd con arranque suave y detección lineal de corriente de fase del motor, así 
como algoritmos de control de volts o hertz a control vectorial sin sensor o servocontrol. El dia¬ 
grama de bloques de un excitador típico, con sus funciones asociadas, se ve en la figura 17.21 [5]. 
Cada función satisface requisitos únicos, pero también deben acoplarse entre sí para que el sis¬ 
tema completo trabaje como un conjunto. Por ejemplo, las funciones de excitación IGBT por 
compuerta y de protección deben estar sincronizadas, y se deben adaptar la detección de retro- 
alimentación, el control de regulador y la PWM. 

Los propulsores de motor requieren funciones como protección y parada suave para la 
etapa de inversor, detección de corriente, conversión de analógico a digital para usarla en el al¬ 
goritmo de control de corriente en lazo cerrado; carga suave del capacitor del canal de cd y una 
etapa de convertidor de entrada que sea casi a prueba de balas. La simplicidad y el costo son fac¬ 
tores importantes para aplicaciones como compresores para refrigerador, compresores para 
acondicionador de aire y máquinas lavadoras con accionamiento directo. 

Las demandas de mercado para propulsores de motores industriales, electrodomésticos y 
accionamientos industriales ligeros han conducido al desarrollo de CI de alto voltaje para pro¬ 
pulsores de motor, llamados procesadores de conversión de potencia (PCP, de power conversión 
processor) por los fabricantes de dispositivos de potencia [5]. La familia de CI de excitación de 
motores, que es la integración monolítica de circuitos de alto voltaje con el excitador de com¬ 
puerta, permite la conversión de potencia con funciones avanzadas de control que satisfaga las 
necesidades de los propulsores de alto rendimiento con robustez, tamaño compacto y poca inter¬ 
ferencia electromagnética (EMI). La arquitectura de la familia de CI se puede clasificar en tres 
tipos: 1) procesamiento de conversión de potencia en dos niveles, 2) procesamiento de conver¬ 
sión de potencia en un nivel y 3) procesamiento de conversión de potencia en modo mixto. 

Procesamiento de conversión de potencia en dos niveles. Las funciones de procesamien¬ 
to de señal se implementan dentro de un nivel de alimentación aislada de bajo voltaje, alejado 



FIGURA 17.21 

Diagrama funcional de bloques de un propulsor alimentado por inversor. Ref. 5. (Cortesía de International Rectifier, Inc.) 





































www.elsolucionario.org 


17.9 Cl excitadores de compuerta 785 



FIGURA 17.22 

Arquitectura de procesamiento de conversión de potencia en dos niveles. Ref. 5. (Cortesía de International Rectifier, Inc.) 


del nivel de potencia. Todos los dispositivos de potencia están contenidos dentro del nivel de 
alimentación de alto voltaje, que está conectado en forma directa con la alimentación de ca. A 
continuación se usan diversas tecnologías para conectar los dos niveles. Los excitadores de com¬ 
puerta se alimentan a través de optoacopladores y sensores de efecto Hall, y la función de arran¬ 
que suave se implementa con relevador. También se necesita un voluminoso transformador de 
varios devanados, para alimentar las diversas fuentes aisladas para las diferentes funciones. Esta 
clase de arquitectura, como la de la figura 17.22, se está volviendo obsoleta. 

Procesamiento de conversión de potencia en un nivel. Todas las funciones de excitación 
de compuerta, protección, detección para retroalimentación y control se implementan en el mis¬ 
mo nivel del canal de alimentación de alto voltaje, y todas las funciones se acoplan entre sí en el 
mismo nivel eléctricamente conectado. La protección es localizada y es más efectiva. La distribu¬ 
ción de la tarjeta es más compacta, lo que contribuye a menor EMI y menor costo del sistema 
total. Este tipo de arquitectura (como el de la figura 17.23) es compacto, y muy efectivo para 
propulsores de propósito especial, como electrodomésticos y propulsores industriales pequeños, 
de menos de 3.75 kW; se llaman microinversores o micropropulsores. 

Procesamiento de conversión en modo mixto. El procesamiento de conversión de poten¬ 
cia se hace en forma principal al nivel de alimentación de alto voltaje. Se usa un segundo nivel de 
procesamiento de señal para perfilado de movimiento y comunicación. Este segundo nivel ayu¬ 
da a facilitar las conexiones de red y de tarjeta en propulsores de propósito general. También 
simplifica la conexión a un codificador, para detección de posición en los servopropulsores. Los 
dos niveles de procesamiento se conectan a través de un canal serial aislado. Este tipo de ar¬ 
quitectura se muestra en la figura 17.24. En la tabla 17.2 se presenta una comparación entre las 
diversas arquitecturas de conversión de potencia. 
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FIGURA 17.23 

Arquitectura de procesamiento de conversión de potencia en un nivel. Ref. 5. (Cortesía de International Rectifier, Inc.) 
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FIGURA 17.24 

Arquitectura de procesamiento de conversión de potencia en un nivel. Ref. 5. (Cortesía de International Rectifier, Inc.) 


















































































www.elsoludonario.org 

788 Capítulo 17 Circuitos excitadores de compuerta 


TABLA 17.2 Comparación de arquitecturas de conversión de potencia con dos niveles y 
con un nivel 


Arquitectura de dos niveles Arquitectura de un nivel 


Conversiones de movimiento y potencia 
procesadas juntas 
Aislamiento con optoacopladores 
(señales sensibles de alta velocidad) 
Tiempo muerto grande 
Alimentación con conmutación compleja 
Grandes sensores de corriente de Hall 
Protección al nivel de señal 
Gran tamaño y mayor EMI 


Conversiones de movimiento y potencia 
procesadas por separado 
Aislamiento con interfaz digital 
(señales de alto margen de ruido) 
Tiempo muerto pequeño 
Alimentación sencilla con retorno flyback 
Pequeños sensores de corriente de HVIC 
Protección al nivel de potencia 
Tamaño menor y menos EMI 


Una de las propiedades clave de la arquitectura de conversión de potencia en modo mixto es 
la integración de las funciones de encendido de compuerta, protección y detección. La integración 
se implementa en un circuito integrado con tecnología de alto voltaje (HVIC, de high-voltage inte - 
grated circuit). Los circuitos integrados de detección multifuncionales incorporan la retroalimenta- 
ción de corriente y voltaje con información tanto de amplitud como de fase, pueden simplificar los 
diseños de los propulsores de motor de ca o de cd sin escobillas (BLDC, de brushless DC). La 
meta final es la integración monolítica de las funciones de excitación de compuerta, protección, 
detección lineal de corriente y otras más, en una sola pieza de silicio, usando tecnología de HVIC. 
Así, todas las funciones de conversión de potencia en propulsores de motor robustos, eficientes, 
económicos y compactos se debería integrar, en el caso ideal, en forma modular, con un protocolo 
serial de comunicaciones definido en forma adecuada, para control local o remoto. 

Puntos clave de la sección 17.9 

• Un CI excitador de compuerta integra la mayor parte de las funciones de control, inclu¬ 
yendo algunas funciones de protección para trabajar bajo condiciones de sobrecarga y de 
falla. Hay numerosos CI excitadores de compuerta disponibles en el comercio, para con¬ 
trolar los convertidores de potencia. 

• Los CI de propósito especial para excitadores de motor contienen muchas funciones, co¬ 
mo excitación de compuerta con protección, una carga inicial suave del canal de CD, de¬ 
tección lineal de la corriente de fase del motor y algoritmos de control de V/Hz a control 
vectorial sin detector o servocontrol. 

RESUMEN 

Los MOSFET son dispositivos controlados por voltaje, y requieren muy baja potencia de con¬ 
trol de compuerta. Las señales de compuerta se pueden aislar del circuito de potencia mediante 
transformadores de pulsos u optoacopladores. Los BJT son dispositivos controlados por corrien¬ 
te. Requieren corriente inversa de base durante el apagado para reducir el tiempo de almacena¬ 
miento, pero tienen bajo voltaje en estado activo o de saturación. Es necesario un medio de 
aislamiento entre el circuito de potencia y el circuito de compuerta. Los transformadores de pul¬ 
so son sencillos, pero la inductancia de fuga deberá ser muy pequeña. Los transformadores se 
pueden saturar con baja frecuencia y pulsos largos. Los optoacopladores requieren una fuente 
de alimentación separada. Para las cargas inductivas, un tren de pulsos reduce las pérdidas en ti- 
ristor, y se usa en el caso normal en compuertas de tiristores, en lugar de un pulso continuo. Los 
UJT y los PUT se usan para generar pulsos de disparo. 
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Hay numerosos CI de excitación de compuerta para propulsores, disponibles en el comer¬ 
cio para controlar convertidores de potencia. En esos CI se integran funciones lógicas, de ais¬ 
lamiento de compuerta, protección y control. El resultado es que los circuitos discretos de 
compuerta se han vuelto obsoletos. 

Los procesadores dedicados de conversión de potencia pueden integrar muchas funciones, 
como protección y parada suave de la etapa de inversor, detección de corriente, conversión de 
analógico a digital para usarse en el algoritmo de control de corriente en lazo cerrado, carga sua¬ 
ve del capacitor del canal de cd y una etapa de convertidor de entrada casi a prueba de balas. Un 
PCP ideal, como excitador robusto, eficiente, económico y compacto de motor, se debería inte¬ 
grar en forma modular, con un protocolo de comunicaciones seriales definido en forma adecua¬ 
da, para tener un control local o remoto. 
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PREGUNTAS DE REPASO 

17.1 ¿Cuál es el modelo de conmutación de los MOSFET? 

17.2 ¿Por qué es necesario polarizar los BJT en sentido inverso durante el apagado? 

17.3 ¿Cuáles son las técnicas de excitación de base para aumentar las velocidades de conmutación de los BJT? 

17.4 ¿Qué es un control antisaturación de BJT? 

17.5 ¿Cuáles son las ventajas y desventajas del aislamiento de compuerta por transformador? 

17.6 ¿Cuáles son las ventajas y desventajas del aislamiento de compuerta por optoacoplador? 

17.7 ¿Qué es un UJT? 

17.8 ¿Qué es el voltaje pico de un UJT? 

17.9 ¿Cuál es el punto de valle de un UJT? 

17.10 ¿Cuál es la relación intrínseca de separación de un UJT? 

17.11 ¿Qué es un PUT? 

17.12 ¿Cuáles son las ventajas de un PUT en comparación con un UJT? 

17.13 ¿Cuáles son los requisitos funcionales de los CI de excitación de compuerta? 

17.14 ¿Cuáles son las técnicas básicas para implementar los requisitos funcionales de los excitadores de 
compuerta? 

17.15 ¿Qué es un arreglo en tótem? 

17.16 ¿Cuál es la función del capacitor elevador en los CI de excitación por compuerta? 

17.17 ¿Cuáles son los tres tipos de arquitectura para CI de excitación de motor? 

17.18 ¿Qué es procesamiento de conversión de potencia en dos niveles? 

17.19 ¿Qué es procesamiento de conversión de potencia en un nivel? 

17.20 ¿Qué es procesamiento de conversión de potencia en modo mixto? 

17.21 ¿Cuáles son las diferencias entre procesamiento de potencia en un nivel y en dos niveles? 
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PROBLEMAS 

17.1 El voltaje de excitación de compuerta al circuito, como el de la figura 17.3, es una onda cuadrada 
de 10 V. La corriente pico de base es I BO 5* 1.5 A, y la corriente de base en estado permanente es 
I B s ^ 1 rnA. Determine a) los valores de Q, R\ y R 2 , y b) la frecuencia de conmutación máxima per- 
misible,/ máx . 

17.2 El circuito de excitación de base en la figura 17.7 tiene V cc = 400 V, R c = 4 íl, V dx = 3.6 V, V d2 = 0.9 V, 
V BE(sat) = 0.1 V, V B = 15 V, R b = 1.1 íl y (3 = 12. Calcule a) la corriente de colector sin sujeción; b) el 
voltaje sujetador de colector, V CE , y c) la corriente de colector con sujeción. 

17.3 Diseñe el circuito de disparo de la figura 17.15a. Los parámetros del UJT son V s = 20 V, rj = 0.66, 
I p = 10 pA, V v = 2.5 V e I v = 10 mA. La frecuencia de oscilación es/= 1 kHz y el ancho del pulso de 
compuerta es t g = 40 |xs. 

17.4 Diseñe el circuito de disparo de la figura 17.16b. Los parámetros del PUT son V 5 = 20 V e I G = 1.5 mA. 
La frecuencia de oscilación es / = 1 kHz. El ancho de pulso es t g = 40 |xs y el voltaje pico del pulso de 
disparo es V Rk = 8 V. 

17.5 Una fuente de 240 V, 50 Hz se conecta con un circuito de disparo RC como el de la figura P17.5. Si R 
es variable de 1.5 a 25 kíl, V G t - 2 .5 V y C = 0.47 |xF, determine los valores mínimo y máximo del án¬ 
gulo de disparo a. 


FIGURA P17.5 


+ v o 



17.6 Si el circuito, RC , de disparo de la figura P17.5 se usa para un convertidor de ca-cd con tiristor, de on¬ 
da completa, determine los valores mínimo y máximo del ángulo de disparo a. 

17.7 Los parámetros y especificaciones de un UJT son los siguientes, para = 25 °C: 

Voltaje interbase máximo (V bb) = 35 V 
Disipación máxima promedio de potencia = 300 mW 

Intervalo de resistencia interbase ( R B b ) = 4.7 a 9.1 kíl (típica 5.6 kíl a V B b ~ 12 V). 

Corriente de punto de valle, I v = 4 mA a V B b ~ 20 V 
Relación intrínseca de separación, r| = 0.56 a 0.75 (típica 0.63) 

Voltaje de punto de valle, V v = 2 V a V B b = 20 V 
Corriente de punto pico, I P = 5 mA (máxima) a V B b ~ 25 V 
Voltaje máximo de compuerta ( Vgd) q ue no puede disparar en el SCR = 0.18 V 
Diseñe un circuito de disparo de base adecuado con UJT para un convertidor (rectificador) monofá¬ 
sico controlado por tiristor que funciona con una alimentación principal de 60 Hz. 
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CAPÍTULO 18 

Protección de dispositivos 
y circuitos 


Los objetivos de aprendizaje para este capítulo son los siguientes: 

• Comprender la analogía eléctrica de los modelos térmicos, y los métodos para enfriar dispositivos 
de potencia 

• Aprender los métodos para proteger los dispositivos contra tasas de di/dt y dv/dt excesivas, y contra 
voltajes transitorios debidos a desconexión de carga y suministro 

• Aprender cómo se seleccionan fusibles de acción rápida para proteger los dispositivos de potencia 

• Aprender sobre las fuentes de interferencia electromagnética (EMI) y los métodos para minimizar 
sus efectos sobre los circuitos que las reciben 

18.1 INTRODUCCIÓN 

Debido al proceso de recuperación en sentido inverso de los dispositivos de potencia, y las accio¬ 
nes de conmutación en presencia de inductancias de circuito, pueden presentarse voltajes transi¬ 
torios en los circuitos convertidores. Aun en los circuitos diseñados con cuidado, pueden existir 
condiciones de falla por cortocircuito, dando como resultado un flujo excesivo de corriente por 
los dispositivos. El calor producido por las pérdidas en un semiconductor se debe disipar de mo¬ 
do suficiente y eficaz para que las condiciones del circuito no se salgan de las especificaciones de 
los dispositivos de potencia, proporcionando protección contra sobrevoltaje, sobrecorriente y 
sobrecalentamiento. En la práctica, los dispositivos de potencia se protegen contra 1) avalancha 
térmico, con disipadores de calor, 2) altas tasas dv/dt y di/dt, con amortiguadores, 3) estados tran¬ 
sitorios por recuperación inversa, 4) estados transitorios en el lado de la alimentación y de la car¬ 
ga, y 5) condiciones de falla, con fusibles. 

18.2 ENFRIAMIENTO Y DISIPADORES DE CALOR 

Debido a las pérdidas en estado activo y por conmutación, dentro del dispositivo de potencia se 
genera calor. Este calor se debe transferir del dispositivo a un medio de enfriamiento, para man¬ 
tener la temperatura de operación en la unión dentro del intervalo especificado. Aunque esta 
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FIGURA 18.1 

Analogía eléctrica de la transferencia de calor. 


Tj Rjc Res 



transferencia de calor se puede efectuar por conducción, convección o radiación, lo que más se 
usa en aplicaciones industriales es la convección natural (enfriamiento natural) o forzada (en¬ 
friamiento forzado) con aire. 

El calor debe pasar del dispositivo a su encapsulado y después al disipador o radiador de 
calor en el medio de enfriamiento. Si P A es la pérdida promedio de potencia en el dispositivo, la 
analogía eléctrica del mismo, cuando está montado en un disipador de calor, se ve en la figura 
18.1. La temperatura de unión de un dispositivo es Tj y se determina con 


Tj - P a (Rjc + Res + Rsa ) 


(18.1) 


donde R JC = resistencia térmica de unión a caja, °C/W 

R cs = resistencia térmica del encapsulado al disipador, °C/W 
Rsa = resistencia térmica de disipador a ambiente, °CAV 
T a = temperatura ambiente, °C 


En el caso normal, las resistencias R JC y R cs las especifican los fabricantes del dispositivo 
de potencia. Una vez conocida la pérdida de potencia P A , se puede calcular la resistencia térmi¬ 
ca requerida del disipador de calor, para determinada temperatura ambiente T A . El siguiente pa¬ 
so es elegir un disipador, y su tamaño, que cumplan con el requisito de resistencia térmica. 

Hay disponible una amplia variedad de disipadores de calor de aluminio extruido en el co¬ 
mercio, y usan aletas de enfriamiento para aumentar la capacidad de transferencia de calor. Las 
características de resistencia térmica de un disipador de calor típico, con enfriamiento por con¬ 
vección natural y forzada se ven en la figura 18.2, donde se muestra la disipación de potencia en 
función del aumento de temperatura del disipador, para enfriamiento natural. En el enfriamien¬ 
to forzado, la resistencia térmica disminuye al aumentar la velocidad del aire. Sin embargo, más 
allá de cierta velocidad, la reducción de resistencia térmica no es importante. En la figura 18.3 se 
ven disipadores de calor de diversos tipos. 

Tiene importancia extrema el área de contacto entre el dispositivo y el radiador de calor, 
para minimizar la resistencia térmica entre el encapsulado y el disipador. Las superficies deben 
ser planas, lisas y sin polvo, corrosión ni óxidos superficiales. En el caso normal, se aplican grasas 
de silicona para mejorar la capacidad de transferencia térmica y para minimizar la formación de 
óxidos y corrosiones. 

El dispositivo se debe montar en forma correcta sobre el disipador de calor, para obtener 
la presión correcta de montaje entre las superficies correspondientes. Los fabricantes del dispositi¬ 
vo suelen recomendar los procedimientos adecuados de instalación. En el caso de dispositivos 
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FIGURA 18.2 

Características de resistencia térmica. (Cortesía de EG&G Wakefield Engineering.) 


con perno de montaje, los pares excesivos de apriete pueden causar daños mecánicos a la oblea 
de silicio, y el perno no se debe engrasar ni lubricar, porque la lubricación aumenta la tensión en 
el perno. 

El dispositivo se puede enfriar con tubos térmicos parcialmente llenos con un líquido de 
baja presión de vapor. El dispositivo se monta en un lado del tubo, y en el otro lado está un con¬ 
densador (o disipador de calor), como se ve en la figura 18.4. El calor producido por el dispositivo 



FIGURA 18.3 

Disipadores de calor. (Cortesía de 
EG&G Wakefield Engineering.) 
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FIGURA 18.4 

Tubos de calor. 
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evapora al líquido y entonces el vapor va hacia el lado de condensación, donde se condensa, y el 
líquido regresa al lado de la fuente de calor. El dispositivo de potencia puede estar a alguna dis¬ 
tancia del disipador de calor. 

En aplicaciones con altas potencias, los dispositivos se enfrían mejor con líquidos, que en el 
caso normal son aceite o agua. El enfriamiento con agua es muy eficiente, unas tres veces más 
eficiente que el enfriamiento con aceite. Sin embargo, es necesario usar agua destilada para mi¬ 
nimizar la corrosión, y agregarle anticongelante. El aceite es inflamable. El enfriamiento por 
aceite, que puede estar restringido a algunas aplicaciones, proporciona un buen aislamiento y eli¬ 
mina los problemas de corrosión y congelamiento. Los tubos térmicos y los disipadores de calor 
enfriados con líquido se consiguen en el comercio. En la figura 18.5 se ven dos interruptores de 
ca enfriados por agua. Los convertidores de potencia se consiguen en unidades para ensamblar, 
como los de la figura 18.6. 

La impedancia térmica de un dispositivo de potencia es muy pequeña, y el resultado es que 
la temperatura de unión del dispositivo varía en función de la pérdida instantánea de potencia. 
La temperatura instantánea de la unión siempre debe mantenerse más baja que el valor acepta¬ 
ble. Los fabricantes de dispositivo proporcionan una gráfica de la impedancia térmica de estado 
transitorio en función de la duración de un pulso cuadrado, como parte de sus hojas de datos. A 
partir del conocimiento de la onda de corriente por un dispositivo, se puede determinar una grá¬ 
fica de pérdida de potencia en función del tiempo, y a continuación las características de impe¬ 
dancia transitoria se pueden usar para calcular las variaciones de temperatura en función del 
tiempo. Si el medio de enfriamiento falla en los sistemas prácticos, en el caso normal el aumento 
de temperatura de los disipadores de calor sirve para desconectar los convertidores de potencia, 
en especial en aplicaciones con grandes potencias. 

Se puede aplicar la respuesta escalón de un sistema de primer orden, para expresar la impe¬ 
dancia térmica transitoria. Si Z 0 es la impedancia térmica del encapsulado a la unión en estado 


FIGURA 18.5 

Interruptores de ca enfriador por 
agua. (Cortesía de Powerex, Inc.) 
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FIGURA 18.6 

Unidades de ensamble. (Cortesía de Powerex, Inc.) 



permanente, la impedancia térmica instantánea se puede expresar entonces como sigue: 

Z{t) = Z 0 ( 1 - e ~ ,h •") ( 18 . 2 ) 

donde T th es la constante de tiempo térmico del dispositivo. Si la pérdida de potencia es P d , el 
aumento instantáneo de temperatura en la unión, respecto al encapsulado, es 

Tj = P d Z(t) ( 18 . 3 ) 

Si la pérdida de potencia es de tipo pulsado, como la de la figura 18.7, se puede aplicar la 
ecuación (18.3) para graficar las respuestas escalón de la temperatura Tj(t) de la unión. Si t n es 
la duración del «-ésimo pulso de potencia, las impedancias térmicas correspondientes al principio 
y al final del /i-ésimo pulso son Z 0 = Z(t = 0) = 0 y Z n = Z(t = t n ), respectivamente. La impedancia 
térmica Z n = Z(t = t n ) correspondiente a la duración de t n se puede determinar a partir de las ca¬ 
racterísticas de impedancia térmica transitoria. Si P h P 2 , P3, ..., son los pulsos de potencia con P 2 = 
/% = • • • = 0, la temperatura de la unión al final del m-é simo pulso se puede expresar como sigue: 


Tj(t) = T J0 + P,(Z, - Z 2 ) + P 3 (Z 3 - Z 4 ) + P 5 (Z 5 - Z 6 ) + ••• 

_ t 4- X» p (7 y \ 

~ l J 0 + 2j *n\¿n - ¿n+1) 

n= 1,3,... 

donde T J0 es la temperatura inicial de la unión. Los signos negativos de Z 2 , Z 4 ,..., indican que la 
temperatura de la unión baja durante los intervalos t 2 , í 4 , í 6 ,... 



FIGURA 18.7 

Temperatura de unión con pulsos 
rectangulares. 
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FIGURA 18.8 

Aproximación a un pulso de potencia 
mediante pulsos rectangulares. 



El concepto de respuesta escalón de la temperatura de unión se puede extender a otras 
formas de onda de potencia [13]. Cualquier forma de onda se puede representar, en forma apro¬ 
ximada, por pulsos rectangulares de duración igual o desigual, siendo la amplitud de cada pulso 
igual a la amplitud promedio del pulso real durante el mismo periodo. Se puede mejorar la exacti¬ 
tud de esas aproximaciones, aumentando la cantidad de pulsos y reduciendo la duración de cada 
uno. Esto se ve en la figura 18.8. 

La temperatura de la unión al final del ra-ésimo pulso se puede determinar con 
Tj(t) = T J0 + Z X P X + Z 2 (P 2 -/>,) + Z 3 (P 3 - Pi) + ••• 

( 18 - 5 > 

= T J0 + 2 Z n (P n - />„_!) 

n= 1 , 2 ... 

donde Z n es la impedancia al final del /t-ésimo pulso de duración t n = ñt. P n es la pérdida de po¬ 
tencia para el «-ésimo pulso, y P 0 = 0; t es el intervalo de tiempo. 


Ejemplo 18.1 Gráfica de la temperatura de unión instantánea 

La pérdida de potencia de un dispositivo se ve en la figura 18.9. Graficar el aumento instantáneo de la tem¬ 
peratura respecto al encapsulado. P 2 = P4 = Pe = 0, P\ = 800 W, P 3 = 1200 W y P 5 = 600 W. Para t\ = / 3 = 
t 5 = 1 ms, la hoja de datos indica 

Z(t = t { ) = Z x = Z 3 = Z 5 = 0.035 °CAV 
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FIGURA 18.9 

Pérdida de potencia en dispositivo. 
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ATj(t) 



FIGURA 18.10 

Aumento de temperatura de unión para el 
ejemplo 18.1. 


Para t 2 = U = k = 0.5 ms, 

Z{t = t 2 ) = Z 2 = Z 4 = Z 6 = 0.025°CAV 

Solución 

Se puede aplicar en forma directa la ecuación (18.4) para calcular el aumento de temperatura en la unión. 

A7}(í = 1 ms) = Tj(t = 1 ms) - T J0 = Z X P X = 0.035 X 800 = 28°C 
ATj(t = 1.5 ms) = 28 - Z 2 P X = 28 - 0.025 X 800 = 8°C 
A Tj(t = 2.5 ms) = 8 + Z 3 P 3 = 8 + 0.035 X 1200 = 50°C 
A Tj(t = 3 ms) = 50 - Z 4 P 3 = 50 - 0.025 X 1200 = 20°C 
A Tj{t = 4 ms) = 20 + Z 5 P 5 = 20 + 0.035 X 600 = 41°C 
A Tj(t = 4.5 ms) = 41 - Z 6 P 5 = 41 - 0.025 X 600 = 26°C 

El aumento de temperatura de la unión, respecto al encapsulado, se ve en la figura 18.10. 

Puntos clave de la sección 18.2 


• Se deben proteger los dispositivos de potencia contra el calor excesivo que se genere debi¬ 
do a la potencia disipada, mediante disipadores de calor. 

• La temperatura instantánea de la unión no debe ser mayor que la temperatura máxima es¬ 
pecificada por el fabricante. 


8.3 MODELADO TÉRMICO DE LOS DISPOSITIVOS CONMUTADORES DE POTENCIA 

La potencia generada dentro de un dispositivo aumenta la temperatura del mismo, lo cual, a su 
vez, afecta en forma importante sus características. Por ejemplo, la movilidad (valores tanto en el 
interior como en la superficie), el voltaje de umbral, la resistencia de drenaje y diversas capaci¬ 
tancias debidas al óxido en un transistor metal óxido semiconductor (MOS), todos dependen de 
la temperatura. La dependencia de la movilidad en el interior respecto a la temperatura causa 
un aumento en la resistencia al aumentar la temperatura, y con ella afecta a la disipación de po¬ 
tencia. Esos parámetros de dispositivo pueden afectar la exactitud del modelo de transistor. En 
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TABLA 18 . 1 Equivalencias entre las variables eléctricas y térmicas 

Térmicas 

Eléctricas 

Temperatura, T, en K 

Flujo de calor, P, en watts 

Resistencia térmica, R lh , en K/W 
Capacitancia térmica, C th , en W.s! K 

Voltaje, V, en volts 
Corriente, /, en amperes 
Resistencia, R, en V/A (ft) 
Capacitancia, C, en A.s/V 


consecuencia, el calentamiento instantáneo del dispositivo se debe incorporar, acoplar, en forma 
directa con su modelo térmico y con su disipador térmico. Esto es, la disipación instantánea de 
potencia en el transistor está determinada en todo momento, y se debe alimentar una corriente 
proporcional a la potencia disipada a la red térmica equivalente [13]. La tabla 18.1 muestra la 
equivalencia entre las variables eléctricas y térmicas. 

18.3.1 Equivalente eléctrico del modelo térmico 

La trayectoria del calor del semiconductor al disipador de calor se puede modelar con un análo¬ 
go de la línea de transmisión eléctrica que se ve en la figura 18.11. Se necesitan la resistencia y la 
capacitancia térmica por unidad de longitud para caracterizar con exactitud las propiedades tér¬ 
micas. La fuente de alimentación eléctrica P(t) representa la disipación de potencia (flujo de ca¬ 
lor) interna del semiconductor , en el equivalente térmico. 

R t h y C th son los parámetros equivalentes concentrados de los elementos en el interior de 
un dispositivo. Se pueden deducir en forma directa de la estructura del elemento, cuando pre¬ 
senta básicamente flujo unidimensional (o unidireccional) de calor. La figura 18.12 muestra los 
elementos del equivalente térmico de un transistor típico en un encapsulado con perno para di¬ 
sipador (por ejemplo, TO-220 o D-Pak). Los elementos equivalentes térmicos se pueden deter¬ 
minar en forma directa a partir de la estructura física. La estructura se segmenta en volúmenes 
parciales (normalmente por un factor de 2 a 8) con constantes térmicas de tiempo (R t h,i> Qu) 
progresivamente mayores en dirección de la propagación de calor. 

Si el área inductora de calor es menor que la sección transversal del material conductor, se 
presenta un efecto de “repartición de calor” como se ve en la figura 18.12. Se puede tener en 
cuenta ese efecto aumentando la sección transversal conductora de calor A [1]. La capacitancia 



FIGURA 18.11 

Circuito equivalente a una línea de transmisión eléctrica, para modelar la conducción de calor. 
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FIGURA 18.12 

Elementos del equivalente térmico para modelar la conducción de calor. [Ref. 1, M. Márz.] 


térmica C th depende del calor específico c y de la densidad de masa p. Para que el calor se propa¬ 
gue en medios homogéneos se supone que el ángulo de propagación es de unos 40°, y que las ca¬ 
pas siguientes no obstruyen la propagación de calor por baja conductividad térmica. El tamaño 
de cada elemento de volumen se debe determinar con exactitud, porque su capacitancia térmica 
tiene una influencia decisiva sobre la impedancia térmica del sistema, cuando suceden pulsos de 
disipación de potencia de muy corta duración. La tabla 18.2 muestra los datos térmicos de mate¬ 
riales comunes. 

También se puede usar el método de análisis por elementos finitos (FEA, de finite element 
analysis) para calcular el flujo de calor. En este método se divide toda la estructura, que a veces 
cubre varias decenas o centenas de miles de elementos finitos, en subestructuras adecuadas para 
determinar elementos concentrados equivalentes. A menos que este proceso se resuelva con 
herramientas normales de programación de FEA, esta solución es demasiado compleja en la 
mayor parte de las aplicaciones. 


TABLA 18.2 Datos térmicos para materiales comunes [Ref. 1] 


P [g/cm 3 ] 

K» [W/(mK)] 

c[J/(gK)] 

Silicio 

2.4 

140 

0.7 

Soldadura (Sn-Pb) 

9 

60 

0.2 

Cu 

7.6 a 8.9 

310 a 390 

0.385 a 0.42 

Al 

2.7 

170 a 230 

0.9 a 0.95 

ai 2 o 3 

3.8 

24 

0.8 

FR4 

— 

0.3 

— 

Pasta conductora de calor 

— 

0.4 a 2.6 

— 

Hoja aislante 

— 

0.9 a 2.7 

— 
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18.3.2 Circuito equivalente térmico matemático 

El circuito equivalente de la figura 18.11 se llama con frecuencia circuito equivalente natural o 
físico de la conducción de calor, y describe en forma correcta la distribución interna de la tempe¬ 
ratura. Permite tener una correlación clara de los elementos equivalentes a los elementos estruc¬ 
turales reales. Si no se necesita la distribución interna de temperatura, que es el caso normal, la 
red térmica equivalente, como se muestra en la figura 18.13, se usa con frecuencia para describir, 
en forma correcta, el comportamiento térmico en las terminales de datos de la caja negra. 

Los elementos RC individuales representan los términos de una división en fracciones par¬ 
ciales de la función de transferencia térmica del sistema. Usando la representación en fracciones 
parciales, se puede expresar la respuesta escalón de la impedancia térmica como sigue: 

Z**(0*= Íj*/( 1-e*) (18-6) 

La impedancia equivalente de entrada, en las terminales de entrada, se puede expresar como sigue: 


Z,h — 


sC thl + 


sR,h,l + 


sCtha + •••• + 


R, 


th,n 


(18.7) 


Los datos de la curva de impedancia térmica transitoria se pueden procesar con algoritmos 
normales de ajuste de curva, de programas de cómputo como Mathcad, para determinar los ele¬ 
mentos R th y C th . La curva de impedancia térmica transitoria se suele proporcionar con las hojas 
de datos del dispositivo. 

Este modelo sencillo se basa en la parametrización de los elementos del circuito equivalen¬ 
te, usando datos de mediciones y un ajuste de curvas. El procedimiento normal para la curva de 
enfriamiento es, en la práctica, primero calentar el componente con una disipación específica P k 
de potencia hasta que llegue a una temperatura estable, T ik . Si se conoce la dependencia térmica 


R thl R th2 R th3 R th, n 



FIGURA 18.13 

Circuito equivalente simple del modelo matemático, Ref. 1. 
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exacta de un parámetro del semiconductor, como por ejemplo la caída de voltaje en polarización 
directa, se puede determinar la gráfica de 7}(í), llamada curva de enfriamiento , reduciendo la di¬ 
sipación de potencia P k en forma progresiva hasta cero. Esta curva de enfriamiento se puede 
usar para determinar la impedancia térmica transitoria del dispositivo. 



18.3.3 Acoplamiento de componentes eléctricos y térmicos 

Con el acoplamiento del circuito térmico equivalente con el modelo del dispositivo, como se ve 
en la figura 18.14 para un transistor de efecto de campo metal óxido semiconductor (MOSFET) 
se puede simular la temperatura instantánea de la unión. La disipación instantánea de potencia 
en el dispositivo (IqVds) está determinada en todo momento, y se alimenta una corriente pro¬ 
porcional a la potencia disipada en la red térmica equivalente. Entonces, el voltaje en el nodo 7} 
define la temperatura instantánea de unión, que afecta en forma directa a los parámetros del 
MOSFET dependientes de la temperatura. El modelo acoplado de circuito puede simular la tem¬ 
peratura instantánea de la unión bajo condiciones dinámicas, como por ejemplo cortocircuito y 
sobrecarga. 

El canal MOS puede describirse con un modelo de MOS de tres niveles (XI) en SPICE. 
La temperatura se define con la variable global “Temp” de SPICE. El voltaje de umbral, la co¬ 
rriente de drenaje y la resistencia de drenaje se escalan de acuerdo con la temperatura instantá¬ 
nea Tj de la unión. La corriente de drenaje I Di (Temp) se escala con un factor dependiente de la 
temperatura definido por 


b(Tj) = / D¡ (Temp)(^) (18.9) 

El voltaje de umbral tiene un coeficiente térmico de —2.5 mV/K y el voltaje efectivo de compuer¬ 
ta al dispositivo MOS puede hacerse dependiente de la temperatura usando el comportamiento 


Compuerta 


Drenaje 



FIGURA 18.14 

Acoplamiento de componentes eléctricos y térmicos. [Ref. 1, M. Márz.] 
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del modelo análogo de SPICE. Debido a la importancia del modelado térmico del dispositivo, 
algunos fabricantes de dispositivos (Infineon Technologies) ofrecen modelos de dependencia 
térmica en SPICE y en SABER para sus dispositivos de potencia. 


Ejemplo 18.2 Cálculo de los parámetros del circuito térmico equivalente 

Un dispositivo con un encapsulado TO-220 está montado con hoja aislante de 0.33 mm de espesor, en un pe¬ 
queño disipador térmico de aluminio, como se ve en la figura 18.15a. La resistencia térmica del disipador 
térmico es R th KK = 25 K/W y su masa es m sk = 2 g. El área de la superficie del paquete TO-220 es A sk - 
1 cm 2 . El del semiconductor es A cu = 10 mm 2 ; la cantidad de cobre en torno a la parte piramidal del encap¬ 
sulado es m cu = 1 g, y el espesor del cobre es d cu = 0.8 mm. Determinar los parámetros del circuito térmico 
equivalente. 

Solución 

Ya que el disipador de calor es pequeño y compacto, no hay necesidad de dividir la estructura en varios 
elementos RC. El circuito térmico equivalente de primer orden se ve en la figura 18.15b. m sk = 2 g, R th KK = 
25 K/W, dfou = 0.3 mm, A foi i = 1 cm 2 , A cu = 10 mm 2 , m cu = 1 g y d cu = 0.8 mm. En la tabla 18.2 se ve que el 
calor específico del aluminio es c sk = 0.95 J/gK). Así, la capacitancia térmica del disipador de calor es 

Qi-kk = c s k m sk = 0.95 — 0.2 — = 1.9 g 


Para la hoja aislante, la tabla 18.2 muestra \ th . fo ii = 1.1 W/mK. Entonces, la resistencia térmica de la hoja es 


o df oi¡ _ 0.3 mm ^ n K 

RthJoW ~ 7 7 “ 77 “ 2.7 — 

^A-foil^foil u X xl cm 2 W 

mK 


TO-220 Hoja Iso Disipador de calor 



(a) Dispositivo montado en un disipador de calor (b) Circuito térmico equivalente 


FIGURA 18.15 

Dispositivo montado en un disipador térmico, y su circuito equivalente. [Ref. 1, M. Márz.] 
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Para el cobre del chip , la tabla 18.2 muestra que c cu = 0.39 J/(gK) 

J J 

La capacitancia térmica del chip es C thl = c cu m cu = 0.39 —— X 1 g = 0.39 —. 

gK K 


R thl ~ 


-*=- =-OSmni- K 

^ 390 2L x 10 mm 2 

mK 


Punto clave de la sección 18.3 

• Los parámetros clave de un modelo térmico matemático se pueden determinar a partir de 
la curva de enfriamiento del dispositivo. 


18.4 CIRCUITOS AMORTIGUADORES 

En el caso normal, se conecta un amortiguador RC en paralelo con un dispositivo semiconductor 
para limitar la tasa dv/dt para que quede dentro de la especificación máxima permisible [2,3]. El 
amortiguador podría ser polarizado o no polarizado. Un amortiguador polarizado en sentido 
directo es adecuado cuando un tiristor o un transistor se conecta con un diodo en antiparalelo, 
como muestra la figura 18.16a. El resistor R limita la tasa dv/dt en sentido directo, y R x limita la 
corriente de descarga del capacitor, cuando se activa el dispositivo. 

Un amortiguador polarizado en sentido inverso que limita la tasa dv/dt en sentido inverso 
se ve en la figura 18.16b, donde R x limita la corriente de descarga del capacitor. El capacitor no 
se descarga a través del dispositivo, y resulta una pérdida reducida en el mismo. 

Cuando se conecta un par de tiristores en forma paralela inversa, el amortiguador debe ser 
efectivo en cualquier dirección. En la figura 18.16c se ve un amortiguador no polarizado. 

Punto clave de la sección 18.4 

• Los dispositivos de potencia se deben proteger contra tasas di/dt y dv/dt excesivas agre¬ 
gando circuitos amortiguadores. 




FIGURA 18.16 

Redes con amortiguador. 
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18.5 TRANSITORIOS DE RECUPERACIÓN INVERSA 

Debido al tiempo t rr de recuperación inversa, y a la corriente I R de recuperación, queda atrapada 
cierta cantidad de energía en las inductancias del circuito, y en consecuencia aparece un voltaje 
transitorio a través del dispositivo. Además de la protección contra la tasa dv/dt , el amortiguador 
limita el voltaje transitorio pico a través del dispositivo. En la figura 18.17 se ve el circuito equi¬ 
valente, donde el voltaje inicial del capacitor es cero, y el inductor conduce una corriente inicial 
I R . Los valores de RC del amortiguador se seleccionan para que el circuito quede un poco suba¬ 
mortiguado y la figura 18.18 muestra la corriente y el voltaje transitorio de recuperación. El 
amortiguamiento crítico suele producir un valor grande del voltaje inverso inicial RI r , y un amor¬ 
tiguado insuficiente causa una gran desviación del voltaje transitorio. En el siguiente análisis se 
supondrá que la recuperación es abrupta, y que la corriente de recuperación se cambia de repente 
a cero. 

La corriente en el amortiguador se expresa como sigue: 


di 1 f. 

(18.10) 

L— + Ri + — 1 i dt + v c (t - 0) - V s 

di 


V = v *- L j t 

(18.11) 


y las condiciones iniciales son i(t = 0) = I R y v c {t = 0) = 0. Se ha visto en la sección 2.11 que la 
forma de la solución de la ecuación (18.10) depende de los valores de RLC. En el caso subamorti¬ 
guado, las soluciones de las ecuaciones (18.10) y (18.11) definen el voltaje a través del dispositivo, 
en sentido inverso, como 


v(t) = V S - (V s - RI r )(^eos wí - ^ sen coí^) e~ a ‘ + e~ a 


sen a)/ 


(18.12) 


donde 


R 

OL = - 

2 L 

La frecuencia natural sin amortiguamiento es 

Wo= vfe 

La relación de amortiguamiento es 

o a R [C 
8 = — = 

u)o 2 v L 


(18.13) 


(18.14) 


(18.15) 


FIGURA 18.17 

Circuito equivalente durante la recuperación. 
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(a) Corriente de recuperación (b) Voltaje transitorio 


FIGURA 18.18 

Estado transitorio de recuperación. 


y la frecuencia natural amortiguada es 

o) = \/ü)o — a 2 = (OqV^I — 8 2 
Al diferenciar la ecuación (18.12) se obtiene 


(18.16) 


dv 

— = (V s — RI r)[ 2a eos iút + 


2 2 
co — a 


sen iút e 


Ir( ¿ \ 

— eos cút -sen a)í « 

C V / 


(18.17) 


El voltaje inicial en sentido inverso y dv/dt se pueden determinar con las ecuaciones (18.12) y 
(18.13), igualando t = 0: 


v(t = 0) = RI r 
dv 


dt 


(l , pí ^ Ir (Vs r Ir) r Ir 

= (V* ~ r Ir)2cl + — =---+ — 

í=0 L, C 


= V 5 ü) 0 (28 - 4d8 2 + d) 

donde el factor (o relación) de corriente d se define con 

^ _ Ir ¡L Ir 


KVC 


(18.18) 


(18.19) 


(18.20) 


Si la tasa dv/dt inicial de la ecuación (18.19) es negativa, el voltaje inicial inverso RI r qs el máximo, 
y puede producir una tasa dv/dt destructiva. Para una tasa dv/dt positiva, 1^0)0(28 - 4db 2 -I- d) > 0, 
es decir, 

1 + Vi + 4dj_ (lg21) 


5 < 


4 d 


y el voltaje inverso es máximo cuando t = íj. El tiempo t h que se puede obtener igualando a cero la 
ecuación (18.17), es 


tan oüíj = 


_w[(l^ J R4)2ajKrR/C]_ 

(V s - RI r )( co 2 - a 2 ) - aVC 


(18.22) 


y el voltaje pico se determina con la ecuación (18.12): 

Vp = V(t = h) 


(18.23) 
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El voltaje inverso pico depende de la relación de amortiguamiento 8 y del factor de corriente d. 
Para determinado valor de d, hay un valor óptimo de la relación de amortiguamiento 8 0 , que mi¬ 
nimiza el voltaje pico. Sin embargo, la tasa dv/dt varía al variar d, y la minimización del voltaje 
pico puede no minimizar la tasa dv/dt. Es necesario hacer un compromiso entre el voltaje pico 
V p y la tasa dv/dt. McMurray [4] propuso minimizar el producto V p {dv/dt) y la figura 18.19 
muestra las curvas de diseño óptimo, donde la tasa dv/dt es el valor promedio durante el tiempo 
* 1 , y d 0 es el valor óptimo del factor de corriente. 

La energía almacenada en el inductor L, que se transfiere al capacitor amortiguador C, se 
disipa principalmente en el resistor amortiguador. Esta pérdida de potencia depende de la fre¬ 
cuencia de conmutación y de la corriente de carga. Para convertidores con grandes potencias, 
donde es importante la pérdida en el amortiguador, la eficiencia del circuito se puede mejorar 
con un amortiguador no disipativo que use un transformador de recuperación de energía, como 



0.1 0.2 0.4 0.6 0.8 1 2 4 6 8 10 

Factor de corriente inicial, do 

FIGURA 18.19 

Parámetros óptimos de amortiguador en diseños de compromiso. (Reproducido de W. McMurray, 
“Optimum snubbers for power semiconductors,” IEEETransactions on Industry Applications, Vol. 
1A8, No. 5,1972, Págs. 503-510, Fig. 7. © 1972 por IEEE.) 
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FIGURA 18.20 
Amortiguador no disipativo. 


el que se ve en la figura 18.20. Cuando aumenta la corriente en el primario, el voltaje inducido E 2 
es positivo, y el diodo D x se polariza en sentido inverso. Si la corriente de recuperación del dio¬ 
do D m comienza a bajar, el voltaje inducido E 2 se vuelve negativo y el diodo Dj conduce, regre¬ 
sando energía a la alimentación de cd. 


Ejemplo 18.3 Determinación de los valores del circuito amortiguador 

La corriente de recuperación de un diodo, como el de la figura 18.17, es l R = 20 A, y la inductancia del cir¬ 
cuito es L = 50 |¿H. El voltaje de entrada es V s = 220 V. Si es necesario limitar el voltaje transitorio pico a 
1.5 veces el voltaje de entrada, determinar a) el valor óptimo del factor de corriente a 0 , b) el factor de amor¬ 
tiguamiento óptimo, 8 0 , c) la capacitancia del amortiguador, C, d) la resistencia del amortiguador, /?, e) la dv/dt 
promedio y f) el voltaje inverso inicial. 

Solución 

I R = 20 A, L = 50 |xH, V s = 220 V y V p = 1.5 X 220 = 330 V. Para V p /V s = 1.5, se ve en la figura 18.19 que: 

a. El factor óptimo de corriente es d 0 = 0.75. 

b. El factor óptimo de amortiguamiento es 8 0 = 0.4. 

c. De acuerdo con la ecuación (18.20), la capacitancia del amortiguador (con d = d 0 ) es 


C = 



= 50 


20 I 2 
0.75 x 220. 


0.735 |xF 


(18.24) 


d. De acuerdo con la ecuación (18.15), la resistencia del amortiguador es 



= 2 X 0.4 


rw 

V 0.73Í 


= 6.6 0 


e. De acuerdo con la ecuación (18.14), 


= 10 6 
100 “ V50 X 0.735 


= 164,957 rad/s 


(18.25) 
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De la figura 18.19, 


dv/dt 

V>o 


0.88 


es decir 


— = 0.88V> 0 = 0.88 X 220 X 164,957 = 31.9 V/p,s 

f. De acuerdo con la ecuación (18.18), el voltaje inicial en sentido inverso es 

v(t = 0) = 6.6 X 20 = 132 V 


Ejemplo 18.4 Determinación del voltaje pico y los valores de di/dt y de dv/dt 
del circuito amortiguador 

Un circuito amortiguador RC , como el de la figura 18.16c, tiene C = 0.75 pF, R = 6.6 Í1 y voltaje de entrada 
V s = 220 V. La inductancia del circuito es L = 50 jjlH. Determinar a) el voltaje pico en sentido directo, V p , 
b) la dv/dt inicial y c) la dv/dt máxima. 

Solución 

R = 6.6 íl, C = 0.75 p,F, L - 50 |xH y V s = 220 V. Igualando I R = 0, el voltaje en sentido directo a través del 
dispositivo se puede determinar con la ecuación (18.12), 

v(t) = V s — V s ^cos o)t — — sen coi^ e~ a! (18.26) 

De la ecuación (18.17), para I R = 0, 

^ = V s (^2ol eos b)t + —-— sen a e~ at (18.27) 

La dv/dt inicial se puede determinar ya sea con la ecuación (18.27) igualando t = 0, o con la ecuación 
(18.19), haciendo que I R = 0: 


dv 

~dt 


V S R 

= V 5 2a = -j- 
t =o l 


(18.28) 


El voltaje en sentido directo es máximo cuando t = t\. El tiempo f 1? que se puede obtener igualando a cero 
la ecuación (18.27) o bien haciendo que I R = 0 en la ecuación (18.22), se determina con 


tan íút x = 

eos a= 

sen ojíj = 


2oc(ú 


2aa> 


(18.29) 

(18.30) 

(18.31) 










www.elsolucionario.org 


18.5 Transitorios de recuperación inversa 809 

Sustituyendo las ecuaciones (18.30) y (18.31) en la ecuación (18.26), se determina el voltaje pico siguiente: 

Vp = v(t = íx) = V s (l + e-°“) 

en donde 

( -25Vl - 8 2 \ 

a)íi = 7T — tan --— 

V 1 - 2S 2 / 

Diferenciando la ecuación (18.27) con respecto a t e igualando a cero, se ve que dv/dt es máximo en t = t m 
cuando 


(18.32) 


(18.33) 


a(3oo 2 — a 2 ) , , . 

-sen a it m + (oj — 3a ) eos wt m 

co 


= 0 


o sea 


ü)(o) 2 — 3a 2 ) 

tan ü)í m = ¿ (18.34) 

a(3co — a ) 

Sustituyendo el valor de t m en la ecuación (18.27) y simplificando los términos en seno y coseno, se obtiene 
el valor máximo de dv/dt : 


dv 

~dt 


= v s V< 


o) z + a e 


2 _-a t m 


máx 


para 8 < 0.5 


(18.35) 


Para que haya un máximo, d(dv/dt)/dt debe ser positiva si f < r m , y la ecuación (18.34) define que la condi¬ 
ción necesaria es 


O) 2 - 3a 2 s 0 


a 1 

o — < —— o 8 < 0.5 

00 V3 


La ecuación (18.35) es válida para 8 < 0.5. Cuando 8 > 0.5, dv/dt llega al máximo cuando t = 0, y se obtiene 
con la ecuación (18.27), 


dv 

~dt 


_ dv 

máx 


V S R 

= V s 2a = —— para 8 > 0.5 

f=0 ^ 


(18.36) 


a. De acuerdo con la ecuación (18.13), a = 6.6/(2 X 50 X 10- 6 ) = 66,000, y con la ecuación (18.14), 

10 6 


ü) 0 = 


= 163,299 rad/s 


V50 x 0.75 

De acuerdo con la ecuación (18.15), 8 = (6.6/2) V0.75/50 = 0.404, y de la ecuación (18.16), 

00 = 163,299V1 - 0.404 2 = 149,379 rad/s 

Según la ecuación (18.33), t\ = 15.46 (jls, y en consecuencia la ecuación (18.32) determina el vol¬ 
taje pico, V p = 220(1 + 0.36) = 299.3 V. 
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b. La ecuación (18.28) determina la dv/dt inicial como (220 X 6.6/50) = 29 V/ps. 

c. Ya que 8 < 0.5, se debe usar la ecuación (18.35) para calcular la dv/dt máxima. De acuerdo con la 
ecuación (18.34), t m = 2.16 ps, y la ecuación (18.35) determina que la dv/dt máxima es 31.2 V/|xs. 


Nota: V p = 299.3 V, y la dv/dt máxima es 31.2 V/|xs. El diseño óptimo del amortiguador, del 
ejemplo 18.2, da como resultado V p = 330 V, y la dv/dt promedio = 31.9 pus. 

Puntos clave de la sección 18.5 

• Cuando el dispositivo de potencia se desactiva al final del tiempo de recuperación inversa, 
la energía almacenada en el inductor limitante de di/dt , debido a la corriente inversa, pue¬ 
de causar una gran dv/dt. 

• El amortiguador de dv/dt debe diseñarse para que el rendimiento sea óptimo. 


18.6 ESTADOS TRANSITORIOS EN LOS LADOS DE ALIMENTACIÓN Y DE CARGA 

En el caso normal, se conecta un transformador en el lado de alimentación de los convertidores. 
Bajo condiciones de estado permanente, se almacena una cantidad de energía en la inductancia 
magnetizante L m del transformador, y al desconectar la alimentación se produce un voltaje tran¬ 
sitorio hacia la entrada del convertidor. Se puede conectar un capacitor en paralelo con el pri¬ 
mario o con el secundario del transformador, para limitar el voltaje transitorio, como se ve en la 
figura 18.21a, y en la práctica también se conecta una resistencia, en serie con el capacitor, para 
limitar la oscilación transitoria de voltaje. 

Supongamos que el interruptor se haya cerrado durante un tiempo lo bastante largo. Bajo 
condiciones de estado permanente, v s = V m sen cor, y la corriente magnetizante es 


cuya solución es 


L m ^ = V m sen o >t 


¿(t) = --— COS (út 

coL m 


Si se abre el interruptor cuando cor = 0, el voltaje del capacitor al principio de la desconexión es 


V c = V m sen 0 


(18.37) 



(a) Diagrama de circuito 



(b) Circuito equivalente durante desactivación 


FIGURA 18.21 

Transitorio por desconexión. 
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y la corriente magnetizante es 

V m 

I 0 =- t~ eos 0 (18.38) 

a)L m 

El circuito equivalente durante el estado transitorio se ve en la figura 18.21b, y la corriente en el 
capacitor se expresa como sigue: 

L mJ t + Ri + ^f idt + v c (t = 0) = 0 (18.39) 


y 


Vo = -L, 


di 

~dt 


(18.40) 


con las condiciones iniciales i(t = 0) = —7 0 y v c (t = 0) = V c . El voltaje transitorio v 0 (t) se puede 
determinar con las ecuaciones (18.39) y (18.40), para condiciones subamortiguadas. En el caso 
normal, una relación de amortiguamiento 8 = 0.5 es satisfactoria. Se puede simplificar el análisis 
suponiendo que el amortiguamiento es pequeño y tiende a cero (es decir, 8 = 0, o R = 0). Se 
puede aplicar la ecuación (D.16), parecida a la (18.39), para determinar el voltaje transitorio 
v 0 (t). Este voltaje transitorio v Q (t) es igual que el voltaje del capacitor, v c (t). 


v 0 (t) = v c (0 = Vc eos iúQt + 7 0 W-^r sen o) 0 í 
/ i V 72 

= (vi + ll -£) sen (o) 0 f + 4)) 

( 1 

= V m ( sen 2 0 H— z - eos 2 0 ) sen (o > 0 t + 4>) 

V (ú L m C / 

( ü)q — Ci ) 2 J \ 1/2 

= Vm I 1 H- 2 - C0s2 ® ) Sen + <J>) 


(18.41) 


(18.42) 


donde 


cj) = tan 1 


Vc 

lo 



y 


ü) 0 = 


1 

VcT m 


(18.43) 


(18.44) 


Si cúq < co, el voltaje transitorio de la ecuación (18.42), que es máximo cuando eos 0 = 0 (o 0 = 
90°), es 




(18.45) 
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FIGURA 18.22 

Circuito equivalente durante la conexión de la alimentación. 



v s = V m sena)t 


o- 



En la práctica,^ > co y el voltaje transitorio, que es máximo cuando eos 0 = 1 (o 0 = 0), es 

Vp = (18.46) 

r Gt) 

que es el voltaje transitorio pico debido a la desconexión de la alimentación. Usando la relación 
entre voltaje y corriente en un capacitor, se puede determinar la cantidad necesaria de capaci¬ 
tancia para limitar el voltaje transitorio, como sigue: 

C = tt~ (18.47) 

V*>o 


Sustituyendo a a>o de la ecuación (18.46) en la ecuación (18.47), se obtiene 

C = (18.48) 

Vpi» 

Ahora, con el capacitor conectado en paralelo con el secundario del transformador, el vol¬ 
taje máximo instantáneo del capacitor depende del voltaje instantáneo de ca de entrada en el 
momento de conectar ese voltaje de entrada. El circuito equivalente durante la conexión se ve 
en la figura 18.22, donde L es la inductancia equivalente de la alimentación, más la inductancia 
de fuga del transformador. 

En el funcionamiento normal, se almacena cierta cantidad de energía en la inductancia de 
carga y la inductancia de fuga del transformador. Cuando se desconecta la carga se producen 
voltajes transitorios, debidos a la energía almacenada en las inductancias. El circuito equivalen¬ 
te para la desconexión de la carga se ve en la figura 18.23. 



FIGURA 18.23 

Circuito equivalente durante la desconexión de la carga. 


o- 
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Ejemplo 18.5 Determinación de los parámetros de rendimiento con estados transitorios 
en conmutación 


Un capacitor se conecta en paralelo con el secundario de un transformador de entrada, como se ve en la 
figura 18.21a, con cero resistencia de amortiguamiento, R = 0. El voltaje del secundario es V s = 120 V, 60 Hz. 
Si la inductancia magnetizante referida al secundario es L m = 2 mH y la entrada de alimentación al pri¬ 
mario del transformador se desconecta cuando el ángulo es 0 = 180° del voltaje de ca de entrada, determi¬ 
ne a) el voltaje inicial del capacitor, V 0 , b) la corriente magnetizante 7 0 y c) el valor de la capacitancia para 
limitar el voltaje transitorio máximo en el capacitor aV p = 300 V. 

Solución 

V s = 120 V, V m = V2 X 120 = 169.7 V, 8 = 180°, / = 60 Hz, L m = 2 mH, y o> = 2tt X 60 =377 rad/s. 

a. De acuerdo con la ecuación (18.37), V c = 169.7 sen 0 = 0. 

b. De la ecuación (18.38), 


lo 


Vm 169.7 

C ° S 377 X 0.002 


= 225 A 


c. V p = 300 V. Según la ecuación (18.48), la capacitancia necesaria es 


C = 225 X 


169.7 

300 2 X 377 


1125.3 (jlF 


Puntos clave de la sección 18.6 

• Aparecen estados transitorios de conmutación, a través del convertidor, cuando se desco¬ 
necta el transformador de entrada del convertidor, y también cuando se desconecta del 
convertidor una carga inductiva. 

• Se deben proteger los dispositivos de potencia contra estos estados transitorios de conmu¬ 
tación. 


18.7 PROTECCIÓN CONTRA VOLTAJE CON DIODOS DE SELENIO Y VARISTORES 
DE METAL ÓXIDO 

Los diodos de selenio se pueden usar para protección contra sobrevoltajes transitorios. Esos dio¬ 
dos tienen un voltaje de conducción bajo en sentido directo, pero uno bien definido en sentido 


Voltaje de sujeción, V z 

! 

IL 


f -- 

0 


(a) Características v - i 


o 

A\ y 

ia _+ 

6 FIGURA 18.24 

(b) Símbolo Características del diodo de selenio. 
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(b) No polarizado (c) Protección trifásica polarizada 


FIGURA 18.25 

Diodos de supresión de voltaje. 


inverso. Las curvas características de los diodos de selenio son como la de la figura 18.24a. En el 
caso normal, el punto de operación está antes del punto de inflexión o “rodilla” de la curva 
característica y toma una corriente muy pequeña del circuito. Sin embargo, cuando aparece un 
sobrevoltaje, se cruza el punto de rodilla y aumenta de repente el flujo de corriente en sentido 
inverso por el selenio, y con ello se limita, en el caso típico, el voltaje transitorio al doble del vol¬ 
taje normal. 

Un diodo de selenio (o supresor) debe ser capaz de disipar la acumulación de energía sin 
demasiado aumento de temperatura. Cada celda de un diodo de selenio se especifica, en el caso 
normal, con un voltaje raíz cuadrático medio (rms) de 25 V, con un voltaje de sujeción típico de 
72 V. Para la protección del circuito de cd, se polariza el circuito de supresión, como se ve en la 
figura 18.25a. En los circuitos de ca, como el de la figura 18.25b, los supresores no están polariza¬ 
dos, por lo que pueden limitar sobrevoltajes en ambas direcciones. Para circuitos trifásicos se 
pueden usar supresores polarizados conectados en Y, como el de la figura 18.25c. 

Si se va a proteger un circuito de 240 V con celdas de selenio de 25 V, entonces se necesita¬ 
rían 240/25 ~ 10 celdas y el voltaje total de sujeción sería 10 X 72 = 720 V. Para proteger un cir¬ 
cuito monofásico de ca de 208 V, 60 Hz con celdas de selenio de 25 V, se necesitarían 208/25 * 9 
celdas en cada dirección, y un total de 2 X 9 = 18 celdas. Debido a la baja capacitancia interna, 
los diodos de selenio no limitan la dv/dt con el mismo grado que los circuitos amortiguadores de 
RC. Sin embargo, limitan los voltajes transitorios a magnitudes bien definidas. Para proteger un 
dispositivo, la fiabilidad de un circuito RC es mejor que la de los diodos de selenio. 

Los varistores son dispositivos no lineales de impedancia variable, formados por partículas 
de óxido metálico separadas por una capa o aislamiento de óxido. Al aumentar el voltaje aplicado, 
la película se vuelve conductora y aumenta el flujo de la corriente. La corriente se expresa como 

I = KV a (18.49) 

donde K es una constante y V es el voltaje aplicado. El valor de a varía entre 30 y 40. 

Puntos clave de la sección 18.7 

• Se pueden proteger los dispositivos de potencia contra sobrevoltajes transitorios mediante 
diodos de selenio o con varistores de metal óxido. 
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(b) Circuito amortiguador de GTO 


FIGURA 18.26 

Protección de dispositivos de potencia. 


• Estos dispositivos toman una corriente muy pequeña bajo condiciones de operación normal. 

• Sin embargo, cuando aparece un voltaje muy alto, la resistencia de esos dispositivos dismi¬ 
nuye en función del sobrevoltaje y con ello permite el paso de más corriente, y limita la 
magnitud del voltaje transitorio. 


18.8 PROTECCIONES CONTRA SOBRECORRIENTE 

En los convertidores de potencia se pueden presentar cortocircuitos o fallas, y las corrientes de 
falla que resulten deben eliminarse con rapidez. Para proteger los dispositivos semiconductores 
se suelen usar fusibles de acción rápida. Al aumentar la corriente de falla, el fusible se abre y su¬ 
prime la corriente de falla en pocos milisegundos. 

18.8.1 Acción fusible 

Los dispositivos semiconductores se pueden proteger escogiendo con cuidado los lugares de los 
fusibles, como se ve en la figura 18.26 [5,6]. Sin embargo, los fabricantes de fusibles recomiendan 




FIGURA 18.27 

Protección individual de los dispositivos. 
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FIGURA 18.28 

Fusibles de semiconductor. (Reproducido 
con autorización de Brush Electrical 
Machines, Ltd., Inglaterra.) 



instalar un fusible en serie con cada dispositivo, como se ve en la figura 18.27. La protección in¬ 
dividual que proporciona una mejor coordinación entre un dispositivo y su fusible permite una 
mejor utilización de las posibilidades del dispositivo, y lo protege contra fallas por corto (por 
ejemplo, a través de T x y 7 4 en la figura 18.27a). En la figura 18.28 se muestran fusibles de varios 
tamaños para semiconductores [7]. 

Cuando aumenta la corriente de falla, aumenta también la temperatura del fusible hasta 
que t = t m , y en ese punto el fusible se funde y se producen arcos a través del mismo. Debido al 
arco, aumenta la impedancia del fusible y con ello se reduce la corriente. Sin embargo, a través 
del fusible se produce un voltaje de arco. El calor generado evapora al elemento fusible y produ¬ 
ce mayor longitud de arco y mayor reducción de la corriente. El efecto combinado es la extin¬ 
ción del arco en un tiempo muy corto. Cuando termina el arqueo en el tiempo r fl , desaparece la 
falla. Mientras con más rapidez actúe el fusible, el voltaje de arqueo es mayor [8]. 

El tiempo de despeje t c es la suma del tiempo de fusión t m y el tiempo de arqueo t a . El 
tiempo t m depende de la corriente de carga, mientras que t a depende del factor de potencia o de 
parámetros del circuito de falla. En el caso normal, la falla desaparece antes de que la corriente 
de falla llegue a su primer pico, y esa corriente, que podría haber pasado si no hubiera fusible, se 
llama corriente prospectiva de falla. Esto se ve en la figura 18.29. 

Las curvas corriente-tiempo de los dispositivos y fusibles se pueden usar para coordinar un 
fusible para un dispositivo. La figura 18.30a muestra las características corriente-tiempo de un 
dispositivo y su fusible, y en este caso el dispositivo se puede proteger en todo el intervalo de so¬ 
brecargas. Esta clase de protección se usa en el caso normal en convertidores de baja potencia. 
La figura 18.30b muestra el sistema que más se usa, en el que el fusible es para proteger contra 
cortocircuito al principio de la falla, y la protección normal contra sobrecarga se proporciona 
con un interruptor automático u otro sistema limitador de corriente. 

Si R es la resistencia del circuito de falla e i es la corriente instantánea de falla, entre el 
instante en que sucede la falla y el instante de la extinción del arco, la energía alimentada al cir¬ 
cuito se puede expresar como sigue: 


w e = f Ri 2 dt 


( 18 . 50 ) 
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Corriente 



de fusión, de arqueo, 



Tiempo de despeje, 

t c 


FIGURA 18.29 
Corriente en un fusible. 


Si la resistencia R permanece constante, el valor de i 1 2 3 4 t es proporcional a la energía alimentada al 
circuito. Ese valor i 2 t se llama energía admitida y es responsable de fundir el fusible. Los fa¬ 
bricantes de fusibles especifican la característica i 2 t de su producto, y la figura 18.31 muestra las 
características típicas de fusibles IR, tipo TT350. 

Para seleccionar un fusible es necesario estimar la corriente de falla, para entonces satisfacer 
los siguientes requisitos: 

1. El fusible debe conducir la corriente nominal del dispositivo en forma continua. 

2. El valor admitido de i 2 t del fusible antes de que desaparezca la corriente de falla debe ser 
menor que el valor nominal de i 2 t del dispositivo que se va a proteger. 

3. El fusible debe ser capaz de resistir el voltaje después de la extinción del arco. 

4. El voltaje pico de arco debe ser menor que el voltaje pico nominal del dispositivo. 


Corriente rms. 


Corriente rms. 



t, s 


FIGURA 18.30 

Características corriente-tiempo del dispositivo y el fusible. 
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INTERNATIONAL RECTIFIER 


I«R 


S90V/175-450A r.m.s. Semiconductor Fuaes 


Suitab/e for protecting High Power Semiconductor Devices 

Conforms to BS88: Part 4: 1976 and IEC 269-4. 

ASTA certifícate of short Circuit ratings and 
verification of l 2 t cut-off and are voltage 
characteristics are available. 

IMPORTANT 

Note 1: Thyristors/diodes are rated ¡n average current while tuses are 
rated ¡n r.m.s. current. During steady State operation the tuse must 
not be operated ¡n excess of its máximum r.m.s. rating. 

Note 2: The máximum cap temperature and cap temperature rise 
above ambient of a fuse are critica! design parameters. Caution 
should be taken during installation to ensure that the specified 
ratings are not exceeded. Some form of heatsink may be necessary. 

The T350 Senes of semiconductor tuses are available with 1700 
indicator tuses already fitted, for dimensional details refer to page 
E-12. For electrical, thermal and mechanical specifications on 
1700 refer to page E-5. 

To complete part number add prefix 'T' e.g. IT350-450. 


ELECTRICAL SPECIFICATIONS 

Máximum r.m.s. voltage rating: 290V 

Máximum tested peak voltage 450V 

Máximum d.c. voltage rating (L/R<15ms) 160V 

Máximum arcing voltage for AC Supply Voltage = 240V 490V 

For variation in arcing voltage with AC Supply Voltage 
V A = 100 + 1.63 V $ 

where V A = Peak are voltage, Vg = AC Supply Voltage 
Fusing Factor 1.25 

Forcé cooling Current uprating factor at 5 m/s 1.2 


THERMAL AND MECHANICAL SPECI FICATIONS 

Máximum cap temperature: 100°C 

Máximum cap temperature rise above ambient 75°C 

Weight: 170g (5.95 oz.) 


Part number 

RMS CURRENT (1) 

RMS CURRENT (1) 

MAX. POWER 

PRE-ARCING (2) 

TOTAL l 2 t (2) 

TOTAL l 2 t (2) 


NOTES 


T a mb = 25 ° C 

T a mb = 25°C 

LOSS 

l 2 t 

at 120 V RMS 

at 240 V RMS 




A 

A 

W 

A 2 s 

A 2 s 

A 2 s 



T350-150 

175 

155 

17 

1600 

7000 

16000 

1) 

Máximum current carrying 

T350-200 

210 

190 

28 

2100 

10000 

20000 


ability, natural convection 

T350-250 

250 

230 

28 

4800 

20000 

40000 


cooling using test arrangement 
as BS88: Part 4: 1976 
conductors 1.0 to 1.6 A/mm 2 

T350-300 

315 

290 

35 

9000 

34000 

70000 


T350-350 

355 

320 

35 

13000 

50000 

100000 


attachment. 

T350-400 

400 

350 

40 

20000 

75000 

160000 

2) 

Typical valúes of l 2 t at 20 

T350-450 

450 

400 

42 

30000 

110000 

220000 

times rated RMS current 




FIGURA 18.31 

Hoja de especificaciones para el fusible IR,TipoT350. (Cortesía de International Rectifier.) 
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Fig. 1 - Current Rating Characteristic Fig. 2 - Time Current Characteristic 



Prospective RMS Symmetrical Fault Current - A 


Prospective RMS Symmetrical Fault Current - A 


Fig. 3 — I 2 1 Let Through Characteristic (60V~) Fig. 4 — l 2 t Let Through Characteristic (120V~) 




Fig. 5 — l 2 t Let Through Characteristic (240V~) Fig. 6 — Cut-Off Characteristics (240V~) 
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FIGURA 18.31 ( Continuación ) 
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INTERNATIONAL RECTIFIER 


I«R 


S90V/400-900A r.m.s. Semiconductor Fuaes 


Suitable for protecting High Power Semiconductor Devices 

Conforms to BS88: Part 4: 1976 and IEC 269-4. 

IMPORTANT 

Note 1: Thyristors/diodes are cahbrated ¡n average current ratmgs 
while tuses are caUbrated ¡n r.m.s. current ratmgs. During steady 
State operation the tuse must not be operated m excess of its 
máximum r.m.s. rating. 

Note 2: The máximum cap temperature and cap temperature rise 
above ambient of a tuse are critica! design parameters. Caution 
should be taken during installation to ensure that the specified 
ratmgs are not exceeded. 

The TT350 Senes of semiconductor fuses are available with 1700 
mdicator fuses already fitted, for dimensional details refer to page 
E-67 . For electrical, thermal and mechamcai specifications refer to 
page E -66. 

To complete part number add prefix "I” e.g. ITT350-900. 


ELECTRICAL SPECIFICATIONS 

Máximum r.m.s. voltage rating: 290V 

Máximum tested peak voltage: 450V 

Máximum d.c. voltage rating (L/R<15ms) 160V 

Máximum arcing voltage for AC Supply Voltage = 240V 490V 

For variation in arcing voltage with AC Supply Voltage 
V A = 100 + 1.63 V $ 

Where V A = Peak are voltage, V $ = AC Supply Voltage 


Fusing Factor: 1.25 

Forcé cooling Current uprating factor at 5 m/s 1.2 

THERMAL AND MECHANICAL SPECIFICATIONS 

Máximum cap temperature: 100°C 

Máximum cap temperature rise above ambient 75°C 

Máximum gravitational withstand capability: 1500g (52.5 oz.) 

(for device mounted radially to rotation.) 


Part number 

RMS CURRENT (1) 

RMS CURRENT (1) 

MAX. POWER 

PRE ARCING (21 

TOTAL l 2 t (2) 

TOTAL l 2 t (L) 


NOTES 


T amb = 25 °C 

Tambre 

LOSS 

l 2 t 

at 120 V RMS 

at 240 V RMS 




A 

A 

W 

kA 2 s 

kA 2 s 

kA 2 s 



TT350-400 

400 

350 

60 

8 

35 

80 

1) 

Máximum current carrymg 

TT350-500 

500 

430 

64 

19 

80 

170 


ability, natural convection 

TT350-600 

630 

540 

75 

35 

150 

300 


coolmy usmg test arrangement 
as 6S88 Part 4 1976 

TT350-700 

710 

580 

77 

50 

200 

420 


TT350-800 

800 

660 

82 

70 

300 

650 

2) 

Typicai valúes of l 2 t at 20 times 

TT350-900 

900 

740 

97 

100 

400 

850 


rated RMS Current 



FIGURA 18.31 ( Continuación ) 
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Time - s 


Fig. 1 — Current Rating Characteristic 


Fig. 2 - Time Current Characteristic 




Prospective RMS Symmetrical Fault Current - A 


Fig. 3 — l 2 t Let Through Characteristic (60V~) Fig. 4 — l 2 t Let Through Characteristic (120V~) 




Fig. 5 — l 2 t Let Through Characteristics (240V~) 


Fig. 6 — Cut-Off Characteristics (240V~) 


FIGURA 18.31 ( Continuación) 
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o- 

+ 


O 

Fi 




FIGURA 18.32 


J 


Protección con un circuito de palanca. 


o 


En algunas aplicaciones se podrá necesitar agregar una inductancia en serie para limitar la 
di/dt de la corriente de falla y evitar un esfuerzo del dispositivo y del fusible por di/dt. Sin embar¬ 
go, esta inductancia puede afectar el funcionamiento normal del convertidor. 

Los tiristores tienen más capacidad de resistir sobrecorrientes que los transistores. En con¬ 
secuencia, es más difícil proteger a los transistores que a los tiristores. Los transistores bipolares 
son dispositivos dependientes de la ganancia y de control de corriente. La corriente máxima de 
colector depende de su corriente de base. Al aumentar la corriente de falla, el transistor puede 
salir de la saturación, y el voltaje de colector a emisor aumenta con la corriente de falla, en espe¬ 
cial si la corriente de base no cambia para compensar la mayor corriente de colector. Este efec¬ 
to secundario puede causar mayor pérdida de potencia dentro del transistor, debida al voltaje en 
aumento de colector a emisor, y puede dañar al transistor, aunque la corriente de falla no sea su¬ 
ficiente para fundir el fusible y despejar la falla por corriente. Así, los fusibles de acción rápida 
podrán no ser adecuados para proteger a los transistores bipolares en condiciones de falla. 

Los transistores se pueden proteger con un circuito de barra, crowbar, como el de la figura 
18.32. Se usa ese circuito de barra para proteger circuitos o equipo en condiciones de falla, donde 
la cantidad de energía que interviene es demasiado alta, y los circuitos normales de protección 
no se pueden usar. Un circuito de barra consiste en un tiristor con un circuito de disparo sensible 
al voltaje o a la corriente. El tiristor de la barra se instala en paralelo con el circuito convertidor 
que va a proteger. Si se captan las condiciones de falla, y se dispara el tiristor T c de la barra, se 
crea un cortocircuito virtual, y se quema el eslabón fusible F u aliviando así la sobrecorriente en 
el convertidor. 

Los MOSFET son dispositivos controlados por voltaje, y al aumentar la corriente de falla no 
necesita cambiar el voltaje de la compuerta. La corriente típica es, en el caso típico, el triple del va¬ 
lor nominal continuo. Si no se debe exceder la corriente pico y el fusible corrige con la suficiente 
rapidez, un fusible de acción rápida puede proteger a un MOSFET. Sin embargo, también se reco¬ 
mienda una protección de barra. Las características de protección fusible de los transistores bipo¬ 
lares de unión aislada (IGBT) son parecidas a las de los transistores bipolares de unión (BJT). 

18.8.2 Corriente de falla con fuente de ca 

En la figura 18.33 se ve un circuito de ca donde el voltaje de entrada es v = V m sen co t. Supongamos 
que se cierra el interruptor cuando co t = 0. Si se redefine el origen t = 0 del tiempo en el instan¬ 
te en que se cierra el interruptor, el voltaje de entrada se describe con v s = V m sen(co t + 0) para 
t > 0. La ecuación (11.3) define la corriente como sigue: 



-Rt/L 


(18.51) 
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t = 0 



FIGURA 18.33 
Circuito RL. 


donde \Z X \ — \f R 2 m + (wLJ 2 , <t>* = tan l ((x)L x /R x ), R x - R + R m , y L x — L + L m . En la 
figura 18.33 se describe la corriente inicial al iniciarse la falla. Si hay una falla a través de la car¬ 
ga, como se ve en la figura 18.34, la ecuación (18.51), que se puede aplicar con una corriente / 0 al 
principio de la falla, determina la corriente de falla como sigue: 


i = 


\Z\ 


sen(o >t 4- 0 — 4>) 4- 


lo - ) sen (9 - <t>)e RtlL 


(18.52) 


donde |Z| = '/I? 4- (ü)L) 2 y cj) = tan l (o >L/R). La corriente de falla depende de la corrien¬ 
te inicial /o, del ángulo de factor de potencia de la trayectoria de cortocircuito c|> y del ángulo 0 de 
la falla al ocurrir. La figura 18.35 muestra las formas de onda de corriente y voltaje durante las 
condiciones de falla en un circuito de ca. Para una trayectoria muy inductiva de falla, <\> = 90° y 
e- Rt/L = 1, y la ecuación (18.52) se convierte en 


i — —/o eos 0 + 


Si la falla sucede en 0 = 0, esto es, en el 
(18.53) se convierte en 


V m 

[eos 0 - cos(o ot + 0)] (18.53) 

cruce del voltaje de ca con cero, cor = 2 a7tt, y la ecuación 


i = -/q + "^(1 ~ eos iút) 


(18.54) 


y esta ecuación define la corriente pico máxima de falla, -/ 0 4- 2V m IZ, que se presenta en c ot = u. 
Sin embargo, en la práctica, debido al amortiguamiento, la corriente pico puede ser algo menor. 



FIGURA 18.34 

Falla en un circuito de ca. 
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FIGURA 18.35 

Formas de voltaje y corriente transitorias. 


18.8.3 Corriente de falla con fuente de cd 

La corriente de un circuito de cd como el de la figura 18.36 es 

i = ^-(1 - e - R * ,IL *) (18.55) 

Con una corriente inicial / 0 en el inicio de la corriente de falla, como se ve en la figura 18.37, la 
corriente de falla se expresa como sigue: 

i = I 0 e~ R,IL + (1 - e~ R,IL ) (18.56) 

La corriente de falla y el tiempo de despeje pueden depender de la constante de tiempo 
del circuito de protección de falla. Si la corriente prospectiva es baja, el fusible puede no despe¬ 
jar la falla, y una corriente de falla de aumento lento puede producir arcos en forma continua, sin 
que se interrumpa ía corriente de falla. Los fabricantes de fusibles especifican las características 
de corriente-tiempo para los circuitos de ca, y no hay curvas equivalentes para los circuitos de 
cd. Como las corrientes de falla de cd no tienen ceros naturales periódicos, la extinción del arco 
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D- i 

i- i 

r-vw- 

1 R 

_ryvY\_. 

L 

r i 




/ 

Carga 

}- 


Trayectoria — ► 
de falla 




FIGURA 18.37 

Falla en un circuito de cd. 


es más difícil. Para circuitos que funcionan con voltaje de cd, la capacidad de voltaje del fusible 
debería ser, en forma típica, 1.5 veces el voltaje rms equivalente de ca. La protección de circuitos 
de cd con fusibles requiere un diseño más cuidadoso que los circuitos de ca. 


Ejemplo 18.6 Selección de un fusible de acción rápida para proteger a un tiristor 

Se conecta un fusible en serie con cada tiristor IR de tipo S30EF en el convertidor monofásico completo, co¬ 
mo se ve en la figura 10.2a. El voltaje de entrada es 240 V, 60 Hz, y la corriente promedio en cada tiristor es 
l a = 400 A. Las especificaciones de los tiristores son /r( A v) = 540 A, Ij(rms) = 850 A, I 2 t = 300 kA 2 s a 8.33 
ms, i 2 Vt = 4650 kA 2 Vs, e / TSM = 10 kA, con L RRM reaplicado = 0, que puede ser el caso cuando el fusi¬ 
ble se abra en menos de medio ciclo. Si la resistencia del circuito de protección de falla es despreciable y la 
inductancia es L = 0.07 mH, seleccionar la especificación de un fusible adecuado de los de la figura 18.31. 

Solución 

V s = 240 V,/ 5 = 60 Hz. Se probará con un fusible IR tipo TT350-600. La corriente de corto circuito, que tam¬ 
bién se llama corriente rms prospectiva de falla simétrica es 


/ = -f = 240 X 


1000 


2tt X 60 X 0.07 


= 9094 A 


Para el fusible de 540 A, tipo TT350-600 e I sc = 9094 A, la corriente máxima pico en el fusible es 8500 A, me¬ 
nor que la corriente pico del tiristor, que es I TSM = 10 kA. La i 2 t del fusible es 280 kA 2 s y el tiempo total 
de despeje es t c = 8 ms. Como t c es menor que 8.33 ms, se debe usar la especificación i 2 Vi del tiristor. Si la 
i 2 Vt del tiristor es = 4650 X 10 3 kA 2 Vs, entonces cuando t c = 8 ms, la i 2 t del tiristor es = 4650 X 
10 3 V0.008 = 416 kA 2 s, que es 48.6% mayor que la especificación i 2 t del fusible (280 kA 2 s). Las especifica¬ 
ciones de i 2 t y la corriente pico de falla del tiristor son mayores que las del fusible. En consecuencia, el tiristor 
se debería proteger con ese fusible. 


Nota: Como regla general aproximada, un fusible de acción rápida con una especificación 
de corriente rms igual o menor que la especificación de corriente promedio del tiristor o del diodo, 
en el caso normal puede proporcionar una protección adecuada bajo condiciones de falla. 


Ejemplo 18.7 Simulación de la corriente instantánea de falla con PSPICE 

En el circuito de ca de la figura 18.38, R = 1.5 íl y L = 15 mH. Los parámetros de la carga son R m = 5 H y 
L m = 15 mH. El voltaje de entrada es 208 V (rms), 60 Hz. El circuito ha llegado a una condición de estado 
permanente. La falla en paralelo con la carga se presenta cuando cor + 0 = 2 tt, esto es, cuando 0 = 0. Usar 
PSpice para hacer una gráfica de la corriente instantánea de falla. 
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FIGURA 18.38 

Falla en circuito de ca para simulación 
con PSpice. 



16.67 t, ms 


(b) Voltaje de compuerta 


Solución 

V m = V2 X 208 = 294.16 V,/ = 60 Hz. La falla se simula con un interruptor de control de voltaje, cuyo 
voltaje de control se ve en la figura 18.38b. La lista del archivo del circuito es la siguiente: 


Ejemplo 

18.7 


Corriente de falla 

en circuito de CA 

VS 

1 

0 

SIN (0 294.16V 

60HZ) 

VY 

1 

2 

DC OV; Fuente de voltaje para medir la corriente de 





entrada 

Vg 

6 

0 

PWL (16666.67US OV 

16666.68US 20V 60MS 20V) 

Rg 

6 

0 

10MEG; Una resistencia muy alta para voltaje de control 

R 

2 

3 

1.5 


L 

3 

4 

5MH 


RM 

4 

5 

5 


LM 

5 

0 

15MH 


SI 

4 

0 

6 0 SMOD 

; Interruptor controlado por voltaji 

.MODEL 

SMOD 

VSWITCH (RON=0.01 

ROFF=10E+5 VON=0.2V VOFF=OV) 

.TRAN 

10US 

40MS 

0 50US 

; Análisis de transitorios 

.PROBE 




; Postprocesador de gráficas 

.options abstol = 

l.OOn reltol = 0.01 

vntol =0.1 ITL5=50000 ; 


convergencia 

.END 


En la figura 18.39 se muestra la gráfica de PSpice, donde I (VY) = corriente de falla. Usando el cursor de 
PSpice en la figura 18.39, se obtiene la corriente inicial I Q = -22.28 A, y la corriente prospectiva de falla es 
I p = 132.132 A. 
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Ejemplo 18.7 Corriente de falla en circuito de ca 

Temperatura: 27.0 



Tiempo 


Ci = 

23.069 m, 

132.113 

C2 = 

0.000, 

0.000 

dif = 

23.069 m, 

132.113 


FIGURA 18.39 

Gráfica para el ejemplo 18.7 obtenida con PSpice. 


Puntos clave de la sección 18.8 

• Los dispositivos de potencia se deben proteger contra las condiciones instantáneas de 
falla. 

• Las corrientes pico, promedio y rms del dispositivo deben ser mayores que las de las 
condiciones de falla. 

• Para proteger al dispositivo de potencia, los valores de i 2 t e i 2 V7 del fusible deben ser me¬ 
nores que los del dispositivo bajo condiciones de falla. 


18.9 INTERFERENCIA ELECTROMAGNÉTICA 

Los circuitos electrónicos de potencia conectan y desconectan grandes cantidades de corriente a 
voltajes altos, y así pueden generar señales eléctricas no deseadas porque afectan otros sistemas 
electrónicos. Esas señales no deseadas suceden a mayores frecuencias, y dan lugar a la EMI, 
que también se llama interferencia de radiofrecuencia (RFI, de radio frequency interference). 
Las señales se pueden transmitir a los demás sistemas electrónicos por radiación a través del es¬ 
pacio, o por conducción a través de cables. El circuito de control de compuerta del convertidor 
de potencia, de bajo nivel, también puede afectarse por la EMI generada por sus propios circui¬ 
tos de alta potencia. Cuando eso sucede, se dice que el sistema posee susceptibilidad a la EMI. 


i 
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Se dice que todo sistema que no emita EMI mas allá de cierto nivel, y que no se afecte por la 
EMI, tiene compatibilidad electromagnética (EMC) [9]. 

Hay tres elementos de cualquier sistema EMC: 1) la fuente de la EMI, 2) los medios por lo 
que se transmite y 3) el receptor, que es cualquier sistema que padece en forma adversa por la 
EMI recibida. En consecuencia la EMC se puede alcanzar 1) reduciendo los niveles de EMI de 
la fuente, 2) bloqueando la trayectoria de propagación de las señales de EMI, o 3) haciendo que 
el receptor sea menos susceptible a las señales de EMI que recibe. 

18.9.1 Fuentes de EMI 

Hay numerosas fuentes de EMI, como ruido atmosférico, rayos, radar, radio, televisión, localiza¬ 
dores y radios móviles. También hay fuentes como interruptores, relevadores, motores y luces 
fluorescentes [10,11] que causan EMI. La corriente inicial de entrada a los transformadores, en 
el encendido, es otra fuente de interferencia, así como el rápido colapso de la corriente en ele¬ 
mentos inductivos que causa voltajes transitorios. También los circuitos integrados generan EMI 
debido a sus altas velocidades de operación y a la cercanía de sus elementos de circuito en una 
oblea de silicio, que causan acoplamientos capacitivos parásitos. 

Todo convertidor de potencia es una fuente primaria de EMI. Las corrientes o los voltajes 
de un convertidor cambian en forma muy rápida, debido a conmutación de alta frecuencia, como 
en el encendido y apagado de los dispositivos de potencia, voltajes y corrientes sinusoidales a 
través de cargas inductivas, energía almacenada en inductores parásitos, y en la interrupción de 
la corriente mediante contactos de relevador e inductores. Las capacitancias e inductancias pará¬ 
sitas también crean oscilaciones, que pueden producir un amplio especto de frecuencias no de¬ 
seadas. La magnitud de la EMI depende de la energía pico almacenada en los capacitores en el 
momento de cerrar cualquier interruptor estático o semiconductor de potencia. 

18.9.2 Minimización de la generación de EMI 

Al introducir resistencias, las oscilaciones pueden amortiguarse. Al usar un material de alta per¬ 
meabilidad en el núcleo se pueden minimizar las armónicas generadas por transformadores, 
aunque eso causaría que el dispositivo opere a altas densidades de flujo, y causen una gran 
corriente en el encendido. Con frecuencia, en los transformadores se usa blindaje electrostático 
para minimizar el acoplamiento entre el primario y el secundario. Con frecuencia también, se 
pueden desviar las señales electromagnéticas mediante capacitores de alta frecuencia o mallas 
metálicas en torno a los circuitos, para protegerlos contra esas señales. Se pueden usar conduc¬ 
tores de señal trenzados, o conductores blindados, para reducir el acoplamiento con la señales 
de EMI. 

El colapso del flujo en circuitos inductivos, debido a la saturación del núcleo magnético, 
causa con frecuencia altos voltajes transitorios, que se pueden evitar proporcionando una trayec¬ 
toria para que pase la corriente inductiva, como por ejemplo un diodo de corrida libre, un diodo 
Zener o un resistor con dependencia de voltaje. La emisión de un circuito electrónico y su sus¬ 
ceptibilidad a esas señales se afecta en forma importante por la distribución del circuito, que 
normalmente está en una tarjeta de circuito impreso que funciona a altas frecuencias. 

La EMI generada por el convertidor de potencia se puede reducir mediante técnicas avan¬ 
zadas de control para minimizar las armónicas en la entrada y salida, o trabajar con factor de 
potencia unitario, bajar la distribución armónica total (THD) y usando conmutación suave en 
los dispositivos de potencia. La tierra de señal debe tener una baja impedancia, para manejar 
grandes corrientes de señal y eso se suele lograr haciendo grande la placa de tierra. 
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18.9.3 Blindaje contra EMI 

La EMI puede irradiarse a través del espacio en forma de ondas electromagnéticas, o puede con¬ 
ducirse en un cable como corriente. Un blindaje es un material conductor que se coloca en la tra¬ 
yectoria del campo para interrumpirlo. La eficacia del blindaje está determinada por la distancia 
entre la fuente de la EMI y el receptor, el tipo de campo y la característica del material usado en 
el blindaje. El blindaje es efectivo para atenuar los campos de interferencia, absorbiéndolos 
en su interior, o reflejándolos de su superficie. 

También, se puede conducir la EMI como una corriente por un cable. Si dos cables adyacen¬ 
tes conducen las corrientes q e i 2 , se pueden descomponer en dos componentes, i c e i d , tales que 


i 1 = ‘c + id 

(18.57) 

Í2 = ic ~ id 

(18.58) 

donde 


ic = O'i + h)/2 

(18.59) 

es la corriente de modo común y 


id = (¿i - h)/2 

(18.60) 

es la corriente de modo diferencial. 



La conducción puede tomar la forma de corrientes de modo común o de modo diferencial. 
Para el modo diferencial las corrientes son iguales y opuestas en los dos conductores, y se deben 
principalmente a otros usuarios en las mismas líneas. Las corrientes de modo común tienen am¬ 
plitudes casi iguales en las dos líneas, pero viajan en la misma dirección. Esas corrientes se deben 
principalmente al acoplamiento de la EMI irradiada en las líneas de potencia, y por acoplamien¬ 
to capacitivo con el cuerpo del equipo. La EMI transmitida por un cable se puede minimizar con 
filtros de supresión, que consisten en forma básica en elementos inductivos y capacitivos. Hay 
una variedad de esos filtros. También, la localización del filtro es importante, y en general se de¬ 
be poner en la fuente de la EMI. 

18.9.4 Normas para EMI 

La mayoría de los países tienen sus propias organizaciones normativas [11,12] que reglamentan la 
EMC; por ejemplo, la FCC en Estados Unidos, el BSI en el Reino Unido y el VDE en Alemania. 
Las necesidades de los equipos comerciales y militares son distintas. Las normas comerciales espe¬ 
cifican los requisitos para proteger sistemas de radio, telecomunicaciones, televisión, domésticos 


TABLA 18.3 LÍMITES DE FCC PARA EMI [REF. 10] 

_ Límites de EMI conducida _ _ Límites de EMI irradiada, a 30 m 


Intervalo de frecuencias 
(MHz) 

Voltaje de R.E máximo en 

la línea (|xV) 

Intervalo de 
frecuencias (MHz) 

Intensidad de campo (pV/m) 

Clase A 

Clase B 

Clase A 

Clase B 

0.45-1.6 

1000 

250 

30-88 

30 

100 

1.6-30 

3000 

250 

88-216 

50 

150 




216-1000 

70 

200 










www.elsolucionario.org 


830 Capítulo 18 Protección de dispositivos y circuitos 


TABLA 18.4 Límites de EN 55022 europea para EMI [Reís. 10,11] 


Límites de EMI conducida 


Límites de EMI irradiada 


Intervalo de frecuen¬ 
cias (MHz) 

Límites casi pico, dB (p,V) 

Intervalo de frecuen- 
cias(MHz) 

Límites casi pico, dB (pV/m) 

Clase A 

Clase B 

Clase A@ 30 m 

Clase B@ 10 m 

0.15-0.5 

79 

66-56 

30-230 

30 

30 

0.50-5 

73 

56 

230-1000 

37 

37 

5-30 

73 

60 





e industriales. Los militares tienen sus propios requisitos, llamados MIL-STD y normas DEF. 
Piden que sus equipos continúen funcionando en las condiciones de los campos de batalla. 

La FCC administra el uso del espectro de frecuencias en Estados Unidos, y sus reglas abar¬ 
can muchas áreas. Clasifica en dos las autorizaciones, como se ve en la tabla 18.3. La FCC Clase 
A es para usuarios comerciales y la FCC Clase B tiene requisitos más estrictos, y es para equipo 
doméstico. La norma europea EN 55022 que cubre los requisitos de EMI para equipos de tecno¬ 
logía de información otorga dos clases de aprobación: la Clase A y la Clase B, como se muestran 
en la tabla 18.4. La clase A es menos estricta, y es para usuarios comerciales. La clase B se usa para 
el equipo doméstico. 

Puntos clave de la sección 18.9 

• Los circuitos electrónicos de potencia conmutan grandes corrientes a altos voltajes, y pue¬ 
den generar señales eléctricas no deseadas. 

• Estas señales no deseadas pueden causar interferencia electromagnética y pueden afectar 
el circuito de control de compuerta, que es de bajo nivel. 

• Las fuentes de la EMI, y la propagación y los efectos de ella sobre los circuitos, se deben 
minimizar. 

RESUMEN 

Los convertidores de potencia se deben proteger contra sobrecorrientes y sobre voltajes. La tem¬ 
peratura de unión de los dispositivos semiconductores de potencia se debe mantener dentro de 
sus valores máximos permisibles. La temperatura instantánea de la unión, bajo condiciones 
de cortocircuito y de sobrecarga, se puede simular con SPICE usando un modelo de dispositi¬ 
vo dependiente de la temperatura, junto con el circuito térmico equivalente del disipador de ca¬ 
lor. El calor producido por el dispositivo se puede transferir a los disipadores de calor mediante 
enfriamiento con aire y con líquido. También se pueden usar tubos térmicos. Las corrientes de 
recuperación inversa y la desconexión de la carga (y de la línea de alimentación) causan voltajes 
transitorios debidos a la energía almacenada en las inductancias de línea. 

Los estados transitorios de voltaje se suprimen, en el caso normal, con el mismo circuito 
amortiguador RC que se usa para protección contra dv/dt. El diseño del amortiguador es muy 
importante, para limitar los estados transitorios de dv/dt y de voltaje pico, que queden dentro de 
las especificaciones máximas. Para supresión de voltajes transitorios se pueden usar diodos 
de selenio y varistores. 
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En el caso normal, se conecta un fusible de acción rápida en serie con cada dispositivo, 
para protegerlo contra sobrecorriente en condiciones de falla. Sin embargo, puede ser que los 
fusibles no sean adecuados para proteger los transistores, y se requieren otros medios de pro¬ 
tección (por ejemplo, un circuito de barra). 

Los circuitos electrónicos, al conmutar grandes cantidades de corriente a altos voltajes, 
pueden generar señales eléctricas no deseadas, que produzcan EMI. Las señales se pueden 
transmitir a los demás sistemas electrónicos, por radiación a través del espacio, o por conducción 
en un cable. 
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PREGUNTAS DE REPASO 

18.1 ¿Qué es un disipador de calor? 

18.2 ¿Cuál es la analogía eléctrica de la transferencia de calor en un dispositivo semiconductor de potencia? 

18.3 ¿Cuáles son las precauciones que se deben tomar para montar un dispositivo en un disipador de calor? 

18.4 ¿Qué es un tubo de calor? 

18.5 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los tubos de calor? 

18.6 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas del enfriamiento con agua? 

18.7 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas del enfriamiento con aceite? 

18.8 ¿Por qué es necesario determinar la temperatura instantánea de la unión de un dispositivo? 
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18.9 ¿Por qué es importante usar el modelo dependiente de temperatura del dispositivo, para simular la 
temperatura instantánea de su unión? 

18.10 ¿Cuál es el modelo físico equivalente al circuito térmico? 

18.11 ¿Cuál es el modelo matemático equivalente al circuito térmico? 

18.12 ¿Cuáles son las diferencias entre los modelos de circuito físico y matemático equivalentes al térmico? 

18.13 ¿Qué es un amortiguador polarizado? 

18.14 ¿Qué es un amortiguador no polarizado? 

18.15 ¿Cuál es la causa del voltaje transitorio de recuperación en sentido inverso? 

18.16 ¿Cuál es el valor típico del factor de amortiguamiento de un amortiguador RC1 

18.17 ¿Cuáles son las consideraciones para diseñar componentes de amortiguador RC óptimo? 

18.18 ¿Cuál es la causa de los voltajes transitorios en el lado de la carga? 

18.19 ¿Cuál es la causa de los voltajes transitorios en el lado de la alimentación? 

18.20 ¿Cuáles son las características de los diodos de selenio? 

18.21 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los supresores de voltaje de selenio? 

18.22 ¿Cuáles son las características de los varistores? 

18.23 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los varistores para supresión de voltaje? 

18.24 ¿Qué es un tiempo de fusión de un fusible? 

18.25 ¿Qué es el tiempo de arqueo de un fusible? 

18.26 ¿Qué es el tiempo de despeje de un fusible? 

18.27 ¿Qué es la corriente prospectiva de falla? 

18.28 ¿Cuáles son las consideraciones para seleccionar un fusible para un dispositivo semiconductor? 

18.29 ¿Qué es un protector de barra? 

18.30 ¿Cuáles son los problemas para proteger transistores bipolares con fusibles? 

18.31 ¿Cuáles son los problemas para proteger los circuitos de cd con fusibles? 

18.32 ¿Cómo se transmite la EMI al circuito receptor? 

18.33 ¿Cuáles son las fuentes de la EMI? 

18.34 ¿Cómo se puede minimizar la generación de EMI? 

18.35 ¿Cómo se puede proteger un circuito electrónico o eléctrico contra la EMI? 

PROBLEMAS 

18.1 La pérdida de potencia en un dispositivo se ve en la figura P18.1. Trace una gráfica del aumento de 
temperatura instantánea respecto a la del encapsulado. Para t x = í 3 = t 5 = f 7 = 0.5 ms, Z\ = Z 3 = 
Z 5 = Z 7 = 0.025 °C/W. 



FIGURA P18.1 


18.2 La potencia perdida en un dispositivo se ve en la figura P18.2. Trace una gráfica del aumento de tem¬ 
peratura instantánea respecto a la del encapsulado. Para t x = t 2 = — = t 9 = t x0 = l ms, Z x = Z 2 = — = 
Z 9 = Z 10 = 0.035 °C/W. ( Sugerencia: Haga una aproximación con cinco pulsos rectangulares de igual 
duración.) 
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FIGURA P18.2 


t(ms) 


18.3 La forma de onda de corriente que pasa por un tiristor IR tipo S30 EF, se ve en la figura 7.26. Trace 
una gráfica de a) la pérdida de potencia en función del tiempo, y b) el aumento de temperatura 
instantánea en la unión, respecto al encapsulado. ( Sugerencia: Suponga que la pérdida de potencia 
durante la activación y la desactivación está formada por rectángulos.) 

18.4 La corriente de recuperación de un dispositivo como el que se ve en la figura 18.17, es I R = 30 A, y la 
inductancia del circuito es L = 20 pH. El voltaje de entrada es V s = 200 V. Si es necesario limitar el 
voltaje transitorio pico a 1.8 veces el voltaje de entrada, determine a) el valor óptimo d 0 de la relación 
de corriente; b) el factor de amortiguamiento 8 0 óptimo; c) la capacitancia C del amortiguador; d) la 
resistencia R del amortiguador; e) la dv/dt promedio, y f) el voltaje inicial en sentido inverso. 

18.5 La corriente de recuperación de un dispositivo, como el que se ve en la figura 18.17, es I R = 10 A, y la 
inductancia del circuito es L = 80 pH. El voltaje de entrada es V s = 200 V. La resistencia del amorti¬ 
guador es R = 2 Í1 y la capacitancia es C = 50 pF. Determine a) la relación de amortiguamiento 8; 
b) el voltaje transitorio pico, V p , c) la relación de corriente, d\ d) la dv/dt promedio, y e) el voltaje 
inicial en sentido inverso. 

18.6 Un circuito amortiguador RC y como el de la figura 18.16c, tiene C = 1.5 pF, R = 4.5 O y el voltaje de 
entrada es V s = 220 V. La inductancia del circuito es L = 20 pH. Determine a) el voltaje pico en sen¬ 
tido directo, V p , b) la dv/dt inicial, y c) la dv/dt máxima. 

18.7 Un circuito amortiguador, como el de la figura 18.16c, tiene su inductancia L = 20 pH. El voltaje 
de entrada es V s = 200 V. Si es necesario limitar la dv/dt máxima a 20 V/ps y el factor de amorti¬ 
guamiento es 8 = 0.4, determine a) la capacitancia C del amortiguador, y b) la resistencia R del 
amortiguador. 

18.8 Un circuito amortiguador, como el de la figura 18.16c, tiene una inductancia L = 50 pH. El voltaje de 
entrada es V 5 = 220 V. Si es necesario limitar el voltaje pico máximo a 1.5 veces el voltaje de entrada, 
y si el factor de amortiguamiento es a = 9500, determine a) la capacitancia C del amortiguador, y 
b) la resistencia R del amortiguador. 

18.9 Se conecta un capacitor al secundario de un transformador de entrada, como se ve en la figura 18.21a, 
con resistencia de amortiguamiento R = 0. El voltaje del secundario es V s = 208 V, 60 Hz, y la induc¬ 
tancia magnetizante referida al secundario es L m = 3.5 mH. Si se desconecta la alimentación al pri¬ 
mario del transformador cuando el ángulo es 0 = 120° respecto al voltaje de entrada de cd, determine 
a) el valor inicial V 0 del voltaje en el capacitor; b) la corriente magnetizante, /o, y c) el valor de capa¬ 
citancia que limite el voltaje transitorio máximo en el capacitor aV p = 350 V. 

18.10 El circuito de la figura 18.23 tiene una corriente de carga I L = 10 A y la inductancia del circuito es 
L = 50 pH. El voltaje de entrada es de cd, con V s = 200 V. En el amortiguador, la resistencia es 
R = 1.5 íl y la capacitancia es C = 50 pF. Si se desconecta la carga, determine a) el factor de amorti¬ 
guamiento 8, y b) el voltaje transitorio pico, V p . 

18.11 Para proteger un circuito trifásico se usan diodos de selenio, como se ve en la figura 18.25c. El voltaje 
trifásico es 208 V, 60 Hz. Si el voltaje de cada celda es 25 V, determine la cantidad de diodos. 
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18.12 La corriente de carga al iniciarse una falla en el circuito de la figura 18.34 es 7 0 = 10 A. El voltaje de 
ca es 208 V, 60 Hz. La resistencia y la inductancia del circuito de falla son L — 5 mH y R = 1.5 íl, 
respectivamente. Si la falla se presenta cuando el ángulo es 0 = 45°, determine el valor pico de la 
corriente prospectiva en el primer medio ciclo. 

18.13 Repita el problema 18.12 con R = 0. 

18.14 En la figura P18.14 se ve la corriente que pasa por un diodo. La i 2 t del fusible es 5400 A 2 s. Si el tiempo 
de arqueo es t a = 0.1 s y el tiempo de fusión es 0.05 s, determine la corriente pico admitida, I p . 



18.15 En la figura 18.37, la corriente de carga es 7 0 = 0 A. El voltaje de entrada de cd es V s = 220 V. El cir¬ 
cuito de falla tiene inductancia L = 2 mH y su resistencia es despreciable. La i 2 t total del fusible es 
4500 A 2 s. El tiempo de arqueo es 1.5 veces el tiempo de fusión. Determine a) el tiempo de fusión, t m \ 
b) el tiempo de despeje, t cy y c) la corriente pico admitida, I p . 

18.16 Use PSpice para verificar el diseño en el problema 18.7. 

18.17 Use PSpice para verificar los resultados del problema 18.9. 

18.18 Use PSpice para verificar los resultados del problema 18.10. 
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Circuitos trifásicos 


En un circuito monofásico, como el que se muestra en la figura A.la, la corriente se expresa co¬ 
mo sigue: 


V /a V /a - 6 
I - - / - 

donde Z = ( R 2 + X 2 ) m ,yü = 

P = VI eos 0 (A.2) 

donde eos 0 se llama factor de potencia , y 0, que es el ángulo de la impedancia de carga, se cono¬ 
ce como ángulo del factor de potencia. Se muestra en la figura A. Ib. 

Un circuito trifásico consiste en tres voltajes sinusoidales de magnitudes iguales, y los án¬ 
gulos de fase entre los voltajes individuales son 120°. Una carga conectada en Y, y conectada a 
una fuente trifásica, se ve en la figura A.2a. Si los voltajes trifásicos son 

v a = v„/0 

\ b = 7 - 120 ° 

V c = V n /-240° 

los voltajes de línea a línea, como se ven en la figura A.2b., son 

V aí) = V fl - V 6 = V3 V p /W = V r /30° 

Y,, = V fe - V f = V3 14 /-90° = V L /-90° 

V ca = V c - V a = V3 V„ /-210 o = V, 7-210° 

Así, un voltaje V L de línea a línea es V3 por un voltaje de fase, V p . Las tres corrientes de línea, 
que son iguales a las corrientes de fase, son 


R + jX Z 

tanLa potencia se puede calcular con 


835 
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I 



FIGURA A.1 

Circuito monofásico. 




(b) Diagrama fasorial 


h 

Ic 


Vq 

% 

Zb /% 

Ve 

Z c ¿%c 



v p 

= -f /- 120 ° - 9 , 

zb 

V P 

= -y 7 -240° - 9 r 


La potencia de entrada a la carga es 

P = V a I a eos 0 fl 4- V b I b eos + V C I C eos 0 C 


(A.3) 



FIGURA A.2 

Circuito trifásico conectado en Y. 
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Para una alimentación balanceada, V a = V b = V c = V p . La ecuación (A.3) se transforma en 


P = VJI a eos 0 fl + I b eos 0¿, + I c eos 0 C ) 


(A.4) 


Para una carga balanceada, Z a = Z b = Z c = Z, 0 fl = 0¿ = 0 C = 0 e I a = I b = I c = I p = I L . La 
ecuación (A.4) se transforma en 


P = 3 V p Ip eos 0 


= 3 — I L eos 0 = \/¡3 V L I L eos 0 
V3 


(A.5) 


En la figura A.3a se ve una carga conectada en delta, donde los voltajes de línea son 
iguales a los voltajes de fase. Si los tres voltajes de fase son 

V a = = V L /0 = v p /o 

% = Vbc = Vl /— 120 ° = V„ /- 120 ° 

V c = \ ca = Vi. / - 240 ° = V„ /- 240 ° 

las corrientes trifásicas, como se ve en la figura A.3b, son 




Z a /®a 


y Z_ Ip Z_^ 


hc = 


= ^ /- 120 ° - e b = 7 p /-i20° - e 6 


z c /0 C Z c 


/-240° - 0 r = I n /-240 o - 0 C 


L 



FIGURA A.3 

Carga conectada en delta. 
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y las tres corrientes de línea son 

h = i ab - Ic« = V3 i p /—30° - e„ = 4 /-3Q° - 9 „ 

ib = ibc - lab =V3I P 7-150° - 0„ = 4 7-150° - e, 

¡c = lea - ibc = i p 7-270° - e r = 4 7-270° - e r 

Por consiguiente, en una carga conectada en delta, una corriente de línea es \/3 veces una 
corriente de fase. 

La potencia de entrada a la carga es 

P Vab^ab CC)S 0 a ~h ^bc^bc COS 0¿> ^ca^ca ^t)S 0 C • (A.6) 

Para una alimentación balanceada, V+ = Vtc = V ca = V L . La ecuación (A.6) se transforma en 

p = V L (I ab eos e a + I bc eos e¿ + I ca eos 0 C ) (A.7) 

Para una carga balanceada, Z a = Z b = Z c = Z, 0 fl = 0¿, = 0 C = 0 e I ab = I bc = I ca = I p \ la ecuación 

(A.7) se transforma en 

P = 3 V p I p eos 0 

4 r (A.8) 

= 3 V l —7= eos 0 = V3144 eos 0 
V3 

Nota: Las ecuaciones (A.5) y (A.8), que determinan la potencia en un circuito trifásico, son 
iguales. Para los mismos voltajes de fase, las corrientes de línea, en una carga conectada en delta, 
son V3 veces las de una carga conectada en Y. 
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APÉNDICE B 


Circuitos magnéticos 


En la figura B.l se ve un anillo magnético. Si el campo magnético es uniforme y normal al área 
que se considere, un circuito magnético se caracteriza con las siguientes ecuaciones: 


(B.l) 

(B.2) 

(B.3) 

(B.4) 


<\> = BA 
B = \lH 

fl = \L r \X 0 


3 ; = NI = Hl 


donde <t> = flujo, webers 

B = densidad de flujo, webers/m 2 (o teslas) 

H = fuerza magnetizante, amperes-vuelta/metro 
|x = permeabilidad del material magnético 
p, 0 = permeabilidad del aire (= 4 tt X 10~ 7 ) 

|x r = permeabilidad relativa del material 

f = fuerza magnetomotriz, amperes-vuelta (At, de ampere-turn) 

N = cantidad de vueltas en el devanado 
/ = corriente a través del devanado, amperes 
/ = longitud del circuito magnético, metros 

Si el circuito magnético consiste en distintas secciones, la ecuación (B.4) se transforma en 


9 = NI = 2 HiU 


(B.5) 


donde H t y /, son la fuerza magnetizante y la longitud de la i-é sima sección, respectivamente. 

La reluctancia de un circuito magnético se relaciona con la fuerza magnetomotriz y el 
flujo por 



(B6) 
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FIGURA B.1 

Anillo magnético. 



y r depende del tipo y las dimensiones del núcleo, 


31 = 


l 


Mo^ 


(B.7) 


La permeabilidad depende de la curva característica B-H y en el caso normal es mucho mayor 
que la del aire. En la figura B.2 se muestra una curva característica típica B-H , que es no lineal. 
Para un valor grande de |x, r se vuelve muy pequeña, y da como resultado un valor alto de flujo. En 
el caso normal, se introduce un entrehierro para limitar la cantidad de flujo. 

En la figura B.3a se ve un circuito magnético con un entrehierro, y su circuito eléctrico 
análogo se ve en la figura B.3b. La reluctancia del entrehierro es 


y la reluctancia del núcleo es 


3i = —— 

g v*a. 


9L = 


/, 


M-rP-O^C 


(B.8) 


(B.9) 


donde l b = longitud del entrehierro 
l c = longitud del núcleo 

A g = área de la sección transversal del entrehierro 
A c = área de la sección transversal del núcleo 

La reluctancia total del circuito magnético es 


31 = 3i g + 3í c 


k Densidad de flujo, B 



FIGURA B.2 

Curva característica B-H típica. 


0 


Fuerza magnetizante 


H 
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A c A g 



vw—► 



(b) Analogía eléctrica 


FIGURA B.3 

Circuito magnético con entrehierro. 


La inductancia se define como el flujo de enlace (X) por ampere, 

, _ X _ N± 

L ~ I~ I 

_ N 2 <\> _ N 2 

~ ~ÑT ~ & 

En la tabla B.l se presentan densidades de flujo para diversos materiales. 


(B.10) 

(Bll) 


TABLA B.l Densidad de flujo para diversos materiales magnéticos 


Nombres 

comerciales 

Composición 

Densidad 
de flujo 
de saturación* 
(tesla) 

Fuerza 

coercitiva CD 
(amp-vuelta/ 
cm) 

Relación 
de cuadrado 

Densidad 
del material 
(g/cm 3 **) 

Factor de 
pérdida a 3 kHz 
y 0.5 T (W/kg) 

Magnesil 

Silectron 

Microsil 

Supersil 

3% Si 
97% Fe 

1.5-1.8 

0.5-0.75 

0.85-1.0 

7.63 

33.1 

Deltamax 

Orthonol 

49 Sq. Mu 
% 

50% Ni 
50% Fe 

1.4-1.6 

0.125-0.25 

0.94-1.0 

8.24 

17.66 

Allegheny 4750 
Aleación 48 
Carpenter 49 

48% Ni 
52% Fe 

1.15-1.4 

0.062-0.187 

0.80-0.92 

8.19 

11.03 

Permalloy 4-79 
Permalloy Sq. 

80 Sq. Mu 79 

79% Ni 
17% Fe 

4% Mo 

0.66-0.82 

0.025-0.05 

0.80-1.0 

8.73 

5.51 

Supermalloy 

78% Ni 
17% Fe 

5% Mo 

0.65-0.82 

0.0037-0.01 

0.40-0.70 

8.76 

3.75 


* 1 T = 10 4 gauss. 

"lg/cm 3 = 0.036 lb/pulg. 3 

Fuente: Arnold Engineering Company, Magnetics Technology Center, Marengo, IL http://www.groupamold/com/mtc/index.htm 
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Ejemplo B.1 

Los parámetros del núcleo de la figura B.3a son l g = 1 mm, l c = 30 cm, A g = A c = 5 X 10~ 3 m 2 , N = 350 e 
I = 2A. Calcular la inductancia si a) \x, r = 3500 y b) el núcleo es ideal, es decir, |jL r es muy grande y tiende a 
infinito. 


Solución 

pu 0 = 4tt X 1(T 7 y N = 350. 

a. De acuerdo con la ecuación (B.8), 


™ 1 x 1(T 3 

OJ) = - 

g 4tt x 1(T 7 x 5 x 1CT 3 


De acuerdo con la ecuación (B.9), 


9L = 


30 X 1(T 2 


3500 X 4tt X 10" 7 X 5 X 10~ 3 
9L = 159,155 + 13,641 = 172,796 


= 159,155 


= 13,641 


De acuerdo con la ecuación (B.ll), L = 350 2 /172,796 = 0.71 H. 
b. Si |x r « oo, aji c = 0, 9t = 0fc g = 159,155 y L = 350 2 /159,155 = 0.77 H. 


B.1 


EXCITACIÓN SINUSOIDAL 

Si se aplica un voltaje sinusoidal v s = V m sen wí = 22 V s sen caí al núcleo de la figura B.3a, se 
puede determinar el flujo con 

d<|> 

V m sen iút = -TV -j- (B.12) 

at 


que al integrar es 


Así, 


cj) = cj) m eos iút = —— eos o )t 
N o) 


v m y/2V t _ V s 

2irfN 2 irfN 4.44/A 


(B.13) 


(B.14) 


El flujo pico, 4)^ depende del voltaje, la frecuencia y la cantidad de vueltas. La ecuación (B.14) 
es válida si el núcleo no está saturado. Si el flujo pico es alto, el núcleo se puede saturar y el flu¬ 
jo no puede ser sinusoidal. Si se mantiene constante la relación de voltaje a frecuencia, el flujo 
permanece constante, siempre y cuando no cambie el número de vueltas. 


B.2 


TRANSFORMADOR 

Si se agrega un segundo devanado, llamado devanado secundario , al núcleo de la figura B.3a, y el 
núcleo se excita con voltaje sinusoidal, se induce un voltaje en el devanado secundario. Esto se 
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—— 



FIGURA B.4 

Núcleo de transformador. 


ve en la figura B.4. Si N p y N s son las vueltas en los devanados primario y secundario, respectiva¬ 
mente, el voltaje en el primario, V p y en el secundario, V s se relacionan entre sí mediante 


Yp 

V s 



(B. 15) 


donde a es la relación de vueltas. 

En la figura B.5 se muestra el circuito equivalente de un transformador, en la que todos los 
parámetros están referidos al primario. Para referir un parámetro secundario al lado primario, el 
parámetro se multiplica por a 2 . El circuito equivalente se puede referir al lado del secundario di¬ 
vidiendo todos los parámetros del circuito en la figura B.5 entre a 2 . Las reactancias de fuga de los 
devanados primario y secundarios son X\ y X 2 , respectivamente. Las resistencias de esos deva¬ 
nados son R { y R 2 , respectivamente, X m es la reactancia magnetizante y R m representa la pérdida 
en el núcleo. 

El tamaño del alambre para un área desnuda específica se ve en la tabla B.2. 

Las variaciones del flujo debido a la excitación de ca causan dos clases de pérdidas en el 
núcleo: 1) pérdida por histéresis y 2) pérdida por corrientes parásitas. La pérdida por histéresis 
se expresa como sigue, en forma empírica: 


P h = KJBU (B.16) 

donde K h es una constante de histéresis que depende del material, y B máx es la densidad pico de 
flujo. La constante de Steinmetz es z , que tiene un valor de 1.6 a 2. La pérdida por corrientes 
parásitas se expresa, en forma empírica, como 

P e = K e f 2 B 2 máx (B.17) 


a 2 R 2 



FIGURA B.5 

Circuito equivalente de un 
transformador. 
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TABLA B.2 Tamaños de alambre 


Tamai 
de ala 
AWG 

Área base 

Resistencia 



Sintéticos pesados 




no 

mbre 

cm 2 1(T 3 * 

Cir-Mif* 

ío^n 

Área 

Diámetro 

Vueltas por: 

Vueltas por: 

Peso 

cm a 20°C 

cm 2 10 3 

Cir-Mif* 

cm 

• 2** 
in. 

cm 

. o** 
mr 

cm 2 

in. 2 

gm/cm 

10 

52.61 

10384 

32.70 

55.9 

11046 

0.267 

0.1051 

3.87 

9.5 

10.73 

69.20 

0.468 

11 

41.68 

8226 

41.37 

44.5 

8798 

0.238 

0.0938 

4.36 

10.7 

13.48 

89.95 

0.3750 

12 

33.08 

6529 

52.09 

35.64 

7022 

0.213 

0.0838 

4.85 

11.9 

16.81 

108.4 

0.2977 

13 

26.26 

5184 

65.64 

28.36 

5610 

0.190 

0.0749 

5.47 

13.4 

21.15 

136.4 

0.2367 

14 

20.82 

4109 

82.80 

22.95 

4556 

0.171 

0.0675 

6.04 

14.8 

26.14 

168.6 

0.1879 

15 

16.51 

3260 

104.3 

18.37 

3624 

0.153 

0.0602 

6.77 

16.6 

32.66 

210.6 

0.1492 

16 

13.07 

2581 

131.8 

14.73 

2905 

0.137 

0.0539 

7.32 

18.6 

40.73 

262.7 

0.1184 

17 

10.39 

2052 

165.8 

11.68 

2323 

0.122 

0.0482 

8.18 

20.8 

51.36 

331.2 

0.0943 

18 

8.228 

1624 

209.5 

9.326 

1857 

0.109 

0.0431 

9.13 

23.2 

64.33 

414.9 

0.07472 

19 

6.531 

1289 

263.9 

7.539 

1490 

0.0980 

0.0386 

10.19 

25.9 

79.85 

515.0 

0.05940 

20 

5.188 

1024 

332.3 

6.065 

1197 

0.0879 

0.0346 

11.37 

28.9 

98.93 

638.1 

0.04726 

21 

4.116 

812.3 

418.9 

4.837 

954.8 

0.0785 

0.0309 

12.75 

32.4 

124.0 

799.8 

0.03757 

22 

3.243 

640.1 

531.4 

3.857 

761.7 

0.0701 

0.0276 

14.25 

36.2 

155.5 

1003 

0.02965 

23 

2.588 

510.8 

666.0 

3.135 

620.0 

0.0632 

0.0249 

15.82 

40.2 

191.3 

1234 

0.02372 

24 

2.047 

404.0 

842.1 

2.514 

497.3 

0.0566 

0.0223 

17.63 

44.8 

238.6 

1539 

0.01884 

25 

1.623 

320.4 

1062.0 

2.002 

396.0 

0.0505 

0.0199 

19.80 

50.3 

299.7 

1933 

0.01498 

26 

1.280 

252.8 

1345.0 

1.603 

316.8 

0.0452 

0.0178 

22.12 

56.2 

374.2 

2414 

0.01185 

27 

1.021 

201.6 

1687.6 

1.313 

259.2 

0.0409 

0.0161 

24.44 

62.1 

456.9 

2947 

0.00945 

28 

0.8046 

158.8 

2142.7 

1.0515 

207.3 

0.0366 

0.0144 

27.32 

69.4 

570.6 

3680 

0.00747 

29 

0.6470 

127.7 

2664.3 

0.8548 

169.0 

0.0330 

0.0130 

30.27 

76.9 

701.9 

4527 

0.00602 

30 

0.5067 

100.0 

3402.2 

0.6785 

134.5 

0.0294 

0.0116 

33.93 

86.2 

884.3 

5703 

0.00472 

31 

0.4013 

79.21 

4294.6 

0.5596 

110.2 

0.0267 

0.0105 

37.48 

95.2 

1072 

6914 

0.00372 

32 

0.3242 

64.00 

5314.9 

0.4559 

90.25 

0.0241 

0.0095 

41.45 

105.3 

1316 

8488 

0.00305 

33 

0.2554 

50.41 

6748.6 

0.3662 

72.25 

0.0216 

0.0085 

46.33 

117.7 

1638 

10565 

0.00241 

34 

0.2011 

39.69 

8572.8 

0.2863 

56.25 

0.0191 

0.0075 

52.48 

133.3 

2095 

13512 

0.00189 
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35 

0.1589 

31.36 

10849 

0.2268 
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44.89 0.0170 0.0067 a 58.77 

149.3 

2645 

17060 

36 

0.1266 

25.00 

13608 

0.1813 

36.00 

0.0152 

0.0060 

65.62 

166.7 

3309 

21343 

37 

0.1026 

20.25 

16801 

0.1538 

30.25 

0.0140 

0.0055 

71.57 

181.8 

3901 

25161 

38 

0.08107 

16.00 

21266 

0.1207 

24.01 

0.0124 

0.0049 

80.35 

204.1 

4971 

32062 

39 

0.06207 

12.25 

27775 

0.0932 

18.49 

0.0109 

0.0043 

91.57 

232.6 

6437 

41518 

40 

0.04869 

9.61 

35400 

0.0723 

14.44 

0.0096 

0.0038 

103.6 

263.2 

8298 

53522 

41 

0.03972 

7.84 

43405 

0.0584 

11.56 

0.00863 

0.0034 

115.7 

294.1 

10273 

66260 

42 

0.03166 

6.25 

54429 

0.04558 

9.00 

0.00762 

0.0030 

131.2 

333.3 

13163 

84901 

43 

0.02452 

4.84 

70308 

0.03683 

7.29 

0.00685 

0.0027 

145.8 

370.4 

16291 

105076 

44 

0.0202 

4.00 

85072 

0.03165 

6.25 

0.00635 

0.0025 

157.4 

400.0 

18957 

122272 


A 

B 

C 

D 

E 

F 

G 

H 

I 

J 

K 


‘ Esta notación indica que el elemento de la columna se debe multiplicar por 10 -3 . 

" Este dato se tomó de REA Magnetic Wire Datalator. 

Fuente: Amold Engineering Company, Magnetics Technology Center. Marengo. 1L. www.groupamold.com/mtc/index.htm 


0.00150 

0.00119 

0.000977 

0.000773 

0.000593 

0.000464 

0.000379 

0.000299 

0.000233 

0.000195 


L 
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donde K e es la constante de corriente parásita, y depende del material. La pérdida total en el 
núcleo es 


Pe = KhfBmáx + K e f 2 B 2 máx (B.18) 

En la figura B.6 se muestra la pérdida magnética típica en función de la densidad de flujo. 
Nota: Si se diseña un transformador para funcionar a 60 Hz y funciona a una frecuencia 
mayor, la pérdida en el núcleo puede aumentar en forma apreciable. 



0.01 0.1 1.0 10 

Densidad de flujo, tesla 
watts/kilogramo = 0.557 X 10 -3 fí 168 ^ B m (186) 


FIGURA B.6 

Pérdida en núcleo en función de la densidad de flujo. 
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APÉNDICE C 

Funciones de conmutación 
de los convertidores 


La salida de un convertidor depende de la pauta de conmutación de sus interruptores y del 
voltaje (o la corriente) de entrada. Como en un sistema lineal, las cantidades de salida de un con¬ 
vertidor se pueden expresar en función de las cantidades de entrada, por multiplicación espec¬ 
tral. En la figura C.la se muestra el arreglo de un convertidor monofásico. Si V/(0) e /¿(tet) son 
el voltaje y la corriente de entrada, respectivamente, el voltaje y la corriente correspondientes de 
salida son K o (0) e / o (0), respectivamente. La entrada podría ser una fuente de voltaje o una fuente 
de corriente. 

Fuente de voltaje. Para una fuente de voltaje, se puede relacionar el voltaje de salida, 
L„(0), con el voltaje de entrada, K, (0), mediante 

*4(e) = 5(e) v¡-(6) (c.i) 

donde 5(0) es la función de conmutación del convertidor, como se ve en la figura C.lb. Esa función 
5(0) depende del tipo de convertidor y de la pauta de disparo de los interruptores. Si gi,g 2 ,g 3 y 
g 4 son las señales de disparo para los interruptores Q x , Q 2 , 03 y Q 4 > respectivamente, la función 
de conmutación es 


5(6) = g\ - g4 = g 2 - g 3 

Si se desprecian las pérdidas en los interruptores del convertidor, y se hace un balance de potencia, 
se obtiene 


W)4(0) = 14(0)4(0) 


*4(0) 4(0) 

(C.2) 

( } v,(0) 4(0) 


/,(0) = 5(0)/ o (0) 

(C.3) 


847 







www.elsolucionario.org 


848 Apéndice C Funciones de conmutación de los convertidores 


Convertidor 



gi 


g4 


-1 -- 


m 


2tt 


2tt 


2tt 


(b) Función de conmutación 


FIGURA C.1 

Estructura de un convertidor monofásico. 


Una vez conocida 5(0), se puede determinar V o (0). Si se divide V o (0) entre la impedancia de carga 
se obtiene / o (0), y entonces 7 Z se puede determinar con la ecuación (C.3). 

Fuente de corriente. En el caso de una fuente de corriente, la corriente de entrada perma¬ 
nece constante, 7,(0) = /,, y la corriente de salida 7 O (0) se puede relacionar con la corriente de 
entrada 7 Z mediante 


que da como resultado 


/ o (0) = 5(0)/,■ 
V o (0)/ o (0) = K(0)/,(0) 


K(0) 


5(0) 


5(0)V O (0) 

W) / o (0) 
v o ( 0 ) 7/(0) 


(C.4) 


(C.5) 

(C.6) 


C.1 PUENTE INVERSOR MONOFÁSICO COMPLETO 

La función de conmutación de un puente inversor monofásico completo de la figura 6.2a se ve 
en la figura C.2. Si g] y g 4 son las señales de disparo de los interruptores Q\ y Q 4 , respectivamente, 
la función de conmutación es 


5(0) = gi ~ g 4 

= 1 para 0 < 0 < tt 

= —1 para tt < 0 < 2t t 

Si /o es la frecuencia fundamental del inversor, 


0 = iút = 2'tt/oí 


(C.7) 
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C.2 Puente rectificador monofásico 849 


0 

1 

0 

1 

0 

-1 


gi 


277 


0 = o>t 


184 



iS (fl) 

77 

2tt 



277 


77 



0 — oj{ 


e = ü)t 


FIGURA C.2 

Función de conmutación de un puente 
inversor monofásico completo. 


5(0) se puede expresar como serie de Fourier en la siguiente forma: 

A oo 

5(0) = — + ^ ( A n eos «0 + B n sen nd) 

2 n = 1 , 2 ,... 


B n =i r. 

17 JO 


S( 0 ) sen «0 dQ = — para n = 1,3, 
nir 


Ya que la simetría es de media onda, A 0 = A n = 0. 

Sustituyendo A 0 , A n y B n en la ecuación (C. 8 ), se obtiene 


(C. 8 ) 


sen nd 


m = s 2 „ 

77 72=1,3,5,... n 


(C.9) 


Si el voltaje de entrada, que es de cd, es V¿(0) = V s , la ecuación (C.l) define como sigue al voltaje 
de salida: 


V o (0) = 5(0)V,(0) = ^ i (CIO) 

igual a la ecuación (6.12). Para un inversor trifásico de fuente de voltaje como el de la figura 6.5, 
hay tres funciones de conmutación: 5j(0) = g x - g 4 ,5 2 (0) = g 3 - ge y £ 3 ( 6 ) = gs ~ gi- Hay tres 
voltajes de salida, de línea a línea, que corresponden a tres voltajes de conmutación, que son 
v flb (0) = s, V,.(0), V 6 c (0) = S 2 V,(0) y VJd) 5 3 (0)V,(0). 


C.2 


PUENTE RECTIFICADOR MONOFÁSICO 


La función de conmutación de un puente rectificador monofásico es igual que la del puente in¬ 
versor monofásico completo. Si el voltaje de entrada es V,( 0 ) = V m sen 0 , las ecuaciones (C.l) y 
(C.9) definen al voltaje de salida como sigue: 


V o ( 0 ) = 5(0)V,(0) = 


4V„ 


sen 0 sen n 0 


4V 00 

= — 2 

n=l,3,5,... 


77 n = 1,3,5,... n 

eos (n — 1)0 — cos(n + 1)0 


(C.11) 


7T 


2 n 


(C.12) 
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2V„ 


7T 


1 - eos 20 + — eos 20 - ^ eos 40 
3 3 


4- ^ eos 40 — eos 60 + \j eos 60 — eos 80 + 


2V 

m 

7T 


2 2 2 

1 — — eos 20 - — eos 40 — — eos 60 - 
3 15 35 


2V m 4V m ™ eos 2m0 
ir ir m 4í 4m 2 - 1 


(C.13) 


La ecuación (C.13) es igual que la ecuación (3.22). La primera parte de la ecuación (C.13) es el 
voltaje promedio de salida, y la segunda parte es el contenido de rizo del voltaje de salida. 

Para un rectificador trifásico como el de las figuras 3.13a y 10.5a, las funciones de conmu¬ 
tación son Si(0) = gi — g 4 , S 2 (0) = £3 “ &6 Y £ 3 ( 0 ) = gs - g 2 . Si los tres voltajes de fase de entrada 
son L aAÍ (0), Vb n (Q) y L cn (0), el voltaje de salida se vuelve 


v„(B) = Si(e)vue) + s 2 (e)v 6 „(e) + s 3 (e)K n (e) (Ci4) 


C.3 PUENTE INVERSOR MONOFÁSICOS COMPLETO CON MODULACIÓN 
SINUSOIDAL POR ANCHO DE PULSO 

La función de conmutación de un puente inversor monofásico completo con modulación si¬ 
nusoidal por ancho de pulso (SPWM) se ve en la figura C.3. Los pulsos de disparo se generan 



6 = cut 


e = ojt 


o = a) t 


6 = cj t 


FIGURA C.3 

Función de conmutación con SPWM. 
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comparando una onda cosenoidal con pulsos triangulares. Si g x y g 4 son las señales de disparo pa¬ 
ra los interruptores Q x y Q 4 , respectivamente, la función de conmutación es 

s(e) = & - «4 


5(0) se puede expresar en una serie de Fourier como 

a °o 

5(0) = —^ ^ (Ai cos n ® + B n sen n 0) 

2 «= 1 , 2 ... 

Si hay p pulsos por cuarto de ciclo, y p es un número par, 

a«=\ n 

17 Jo 

S(Q) cos nQ d% 


(C.15) 


-y 

-HL 


5(0) cos nO dO 

tt/2 


cos nO dO 


/»a4 /»a6 

/ cos nO dO + / < 

7a3 Ja5 


COS /?0 í/0 


(C.16) 


= ~Z í [( 1 ) m sen na m ] 

n7r m=1,2,3,... 

Debido a la simetría de cuarto de onda, B n = A 0 = 0. Sustituyendo A Q , A n y B n en la ecuación 
(C.15), se obtiene 


5(0) = 2 A cos ^ 

«=1,3,5... 


— y 

^M=13Í5... 


y (—1 ) m sen na m cos «0 

m=1,2,3,... 


(C.17) 


Si el voltaje de entrada es V,(0) = V s , las ecuaciones (C.l) y (C.17) se definen como 


v^e) = v s 2 A n cos nQ 

n= 1,3,5,... 


(C.18) 


C.4 RECTIFICADORES MONOFÁSICOS CONTROLADOS POR SPWM 

Si el voltaje de entrada es V¡(0) = V m cos 0, las ecuaciones (C.l) y (C.17) definen como sigue al 
voltaje de salida: 

oo 

V o (0) = V m y A n cos nO cos 0 

« = 1,3,5,... 
y 00 

= ~~ y A n [cos(n - 1)0 + cos(az + 1)0] 

2 « = 1,3,5,... 


(C.19) 
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= O^V^/l^cos 0 + eos 20) + /4 3 (cos20 + eos 40) 


+ y4 5 (cos 40 + eos 60) + •• •] 


Ysa ii 

2 


oo 

+ v m 2 • 

«=2,4,6,... 


A n -l 


+ A n + l 
2 


eos «0 


(C.20) 


La primera parte de la ecuación (C.20) es el voltaje promedio de salida, y la segunda parte es el 
voltaje de rizo. La ecuación (C.20) es válida siempre que el voltaje de entrada y la función de 
conmutación sean formas de onda cosenoidales. 

En el caso de las ondas senoidales, el voltaje de entrada es V,(0) = V m sen 0, y la función de 
conmutación es 


oo 

5(0) = 2 A n sen «0 

«=1,3,5,... 


(C.21) 


De acuerdo con las ecuaciones (C.l) y (C.2), el voltaje de salida es 

oo 

K o (0) = V m ^ sen 0 sen az0 

« = 1,3,5,... 


(C.22) 


= -r~ 2 A n [cos(n - 1)0 - eos (n + 1)0] 

2 «=1,3,5,... 

= O-SV^Iyl^cos 0 - eos 20) + 24 3 (cos20 - eos 40) 
+ A 5 (cos 40 - eos 60) + •••] 

_ ^rt\A 1 _ y ^«-1 ~ ^« + 1 

«=2,4,6,... 


2 


2 


eos «0 


(C.23) 
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APÉNDICE D 

Análisis de estados transitorios 
en cd 


D.1 CIRCUITO RC CON ENTRADA ESCALÓN 

Cuando se cierra el interruptor Sj en la figura 2.12a en el momento t = 0,1a corriente de carga 
del capacitor se puede determinar con 

Vj = v R + v c = R i + ^ J i dt + v c (t = 0) (D.l) 

con la condición inicial v c (t = 0) = 0. Usando la tabla D.l, la ecuación (D.l) se puede transfor¬ 
mar al dominio de Laplace de s: 

t * R ' w + h ,(s) 


TABLA D.l 

Algunas transformaciones de Laplace 

m 

F(s) 


1 

1 



s 


1 

t 

J 2 

e ~ aI 

1 


s + a 


a 

sen at 

i 


s 2 + a 2 


s 

eos ai 



s 2 + a 2 

/'(0 

sF(s) - F( 0) 

no 

s 2 F(s) - sF(s) - F'( 0) 
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que al despejar la corriente /(s) se obtiene 


7 ( 5 ) 


Vs 

R(s + a) 


(D.2) 


donde a = 1 IRC. La transformada inversa de la ecuación (D.2) en el dominio del tiempo produce 


¿(O 



(D.3) 


y el voltaje a través del capacitor se obtiene con 

v c {t) = i di = V¿1 - O (D.4) 

En el estado estable (cuando t = oo), 

Is = i{t = OO) = o 
K = v c (t = oo) = ^ 


D.2 CIRCUITO RL CON ENTRADA ESCALÓN 

En las figuras 2.13a y 5.4a se ven dos circuitos RL típicos. La corriente transitoria por el inductor, 
en la figura 5.4a, se puede expresar como sigue: 

= Vl + Vr + E = L— + Ri + E (D.5) 

dt 

con la condición inicial i(t = 0) = I\. En el dominio de Laplace de s , la ecuación (D.5) se trans¬ 
forma en 


V E 

— = L sl(s) - LIi + RI(s) + - 
s s 

y al despejar I(s ) se obtiene 

T( \ = V '~ - + h 

L s(s + p) s + (3 

= v *~ £ (I _ + h 

R \í s + (3/ s + (3 

donde |3 = RJL . Se hace la transformación inversa a la ecuación (D.6) y se obtiene 

<(0 = \ i 1 - e' p ') + he'*' 

Si no hay corriente inicial en el inductor (es decir, si l x = 0), la ecuación (D.7) es 

i(t) = J (1 - e- p ') 

En el estado estable (cuando t = °°), I s = i(t = °°) = V/R . 


(D.6) 


(D.7) 


(D.8) 
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D.3 CIRCUITO LC CON ENTRADA ESCALÓN 

La corriente transitoria a través del capacitor, en la figura 2.15a, se expresa con 

di 1 f 

V s = v L + v c = L-~ + —J i dt + v c (t = 0) (D.9) 

con las condiciones iniciales: v c (t = 0) = 0, e i(í = 0) = 0. La transformada de Laplace de la 
ecuación (D.9) es 

7 = ií/(s) + ¿ ,(s) 

y al despejar I(s) se obtiene 


I(s) 


Vs 

L(s 2 + tí> 2 m ) 


(DIO) 


donde co m = 1 I^/lC. La transformada inversa de la ecuación (D.10) da como resultado la si- 
guíente corriente de carga: 


i(t) 


Vs 



sen (o ) m t) 


(D.ll) 


y el voltaje del capacitor es 


«c( o 



dt = v;[l - eos(( 0 m í)] 


(D.12) 


Un circuito LC con una corriente inicial l m en inductor, y un voltaje inicial V Q en el capacitor, 
se ve en la figura D.l. La corriente en el capacitor es 

v, = L— + -J i dt + v c (t = 0 ) (D.13) 

con la condición inicial i(t = 0) = l m , y v c (t = 0) = V 0 . Nota: en la figura D.l, V 0 se indica igual 
a —2V S ). En el dominio de Laplace de s, la ecuación (D.13) se transforma en 


V. 1 

“= Lsl(s) - LI m + — 




i(t) 


2V S -p C v c (t) 
+ 


o- 


FIGURA D.l 

Circuito LC. 
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y al despejar la corriente /(s) resulta 

V - V si 

I(s) = —- 2 -+ 2 m 2 

L(s 2 + o) 2 m ) s + (ú 2 m 

donde w,,, = 1 l\/LC. La transformación inversa de la ecuación (D.14) es 


i(t) = (V, - v 0 ) A /-sen(ü) m r) + / m cos(w m f) 


y el voltaje del capacitor es 

v c (t) = m dt + V a 


(D.14) 


(D.15) 


(D.16) 
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APÉNDICE E 

Análisis de Fourier 


En general, bajo condiciones de estado permanente, el voltaje de salida de los convertidores de 
potencia es una función periódica del tiempo, definida por 

V a (t) = v a (t + T ) (E.l) 

donde T es el periodo o tiempo periódico. Si/es la frecuencia del voltaje de salida, en hertz, la 
frecuencia angular es 

2tt . . 

O) = — = 2-it/ (E.2) 

y la ecuación (E.l) se puede reformular como sigue: 

v 0 (a )t) = v 0 (o)t + 2tt) (E.3) 

El teorema de Fourier establece que una función periódica u 0 (í) se puede describir con un térmi¬ 
no constante más una serie infinita de términos de seno y coseno de la frecuencia, /iw, siendo n 
un entero. Por consiguiente, v 0 (t) se puede expresar por 


a Q 00 

v Q { t) = ~r + 2 (a n eos ruút + b n sen aicdí) 

2 n = 1,2,... 

(E.4) 

donde a/1 es el valor promedio del voltaje de salida u 0 (í). Las constantes a Q , 
determinar con las ecuaciones siguientes: 

a n y b n se pueden 

2 r T 1 r 2 * 

a o = 7f V 0 (t) dt = - v 0 (i*t)d(ut) 

T Jo 17 Jo 

(E.5) 

2 f T 1 [ 2 * 

a n = — v 0 (t ) eos mút dt — — 1 v 0 (í ot) eos nu>t d(u>t) 

T Jo 77 Jo 

(E.6) 

2 r T 1 r 2 '* 

b n = — / v 0 (t) sen ruút dt = — v 0 (iút) sen nut d(íot) 

T Jo ^ Jo 

(E.7) 
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Si u 0 (r) se puede expresar como función analítica, esas constantes se pueden determinar median¬ 
te una integración sencilla. Si u 0 (í) es discontinua, lo cual suele ser el caso de la salida de los con¬ 
vertidores, se deben hacer varias integraciones (sobre todo el periodo del voltaje de salida) para 
determinar las constantes a Q , a n y b n . 

a n eos ruút + b n sen mot 

= («« + b 2 n ) y2 (—¡=== eos nwf + l=== sen nwf) (E.8) 

\va 2 + b 2 n va 2 n + b 2 / 

Se define un ángulo c|)„ en un triángulo rectángulo, cuyo lado adyacente es b m el lado opuesto es 
a n y la hipotenusa es ( a 2 4- b 2 ) 112 . Entonces, la ecuación (E.8) se transforma en 

a n eos mút 4- b n sen nut = (a 2 4- fe 2 ) 1/2 (sen <)>„ eos azq >t 4- eos sen mot) 

(E.9) 

= (a 2 + b 2 ) 1/2 sen(na)t 4- ((>„) 


en donde 


^ = tan 1 T 1 (E.10) 

°n 

Sustituyendo la ecuación (E.9) en la ecuación (E.4), la serie también se puede escribir en la 
siguiente forma: 


a 

v Q {t) = 4 + 2 c « sen (noit + <¡> n ) 

z n= 1,2,... 


(E.ll) 


en donde 


c„ = (a 2 n + bl) 1/2 (E.12) 

C n y ((>„ son la magnitud pico y el ángulo de retardo del /7-ésimo componente armónico del 
voltaje de salida v 0 (t ), respectivamente. 

Si el voltaje de salida tiene simetría de media onda , la cantidad de integraciones dentro de 
todo el periodo se puede reducir en forma apreciable. Una forma de onda tiene la propiedad 
de simetría de media onda si satisfacen las siguientes condiciones: 


Vo(t) = 



o bien 


V a (iút) = —v 0 ((út 4- tt) 


(E.13) 


(E.14) 


En una forma de onda con simetría de media onda, la media onda negativa es la imagen 
especular de la media onda positiva, pero tiene su fase desplazada en 772 5(0 en tt rad) respecto 
a la media onda positiva. Una forma de onda con simetría de media onda no tiene armónicas pares 
(como n = 2,4,6,...) y sólo posee armónicas impares (como n = 1,3,5,....). Debido a la simetría 
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de media onda, el valor promedio es cero (es decir, a Q = 0). Las ecuaciones (E.6), E.7) y (E.ll) 
se convierten en 

2 f T 1 f 2 " 

a n = — v 0 (t) eos ruút dt = — vJwt) eos ruot d(ut), n = 1, 3, 5,... 

T Jo vJo 

2 r T i í 2n 

b n = — / vjt) sen nwt dt = — vJoit) sen m oí d(b)t), n - 1, 3,5,... 

T Jo vJo 

OO 

v 0 (t) = 2 c n sen(/icoí + <}>„) 

«=1,3,5,... 

En general, con una simetría de media onda, a 0 = a n = 0, y con una simetría de cuarto de onda, 
a 0 =b n = 0 . 

Una forma de onda tiene la propiedad de simetría de cuarto de onda, si satisface las si¬ 
guientes condiciones: 


v 0 (t) = -v 0 y + -Q 


(E.15) 


V 0 ((x)t) = -V 0 [ (Oí + — 


TT 


(E.16) 
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Respuestas a los problemas 
seleccionados 


CAPÍTULO 2 


2.1 

(a) Q rr = 1000 (xC, (b) I RR = 400 A 

2.2 

(a) n 

= 7.799, (b) I s = 0.347 A 

2.3 

(a) I R i = 20 mA, (b) I R2 = 12 mA, 


r 2 = 

166.67 kíl 

2.4 

I D\ = 

= 140 A e 7 D2 = 50 A 

2.5 

R\ = 

14 mil, 7? 2 = 5.5 mil 

2.6 

Vdi = 

= 2575 V, V D2 = 2425 V 

2.7 

(a) 7 av = -2.04 A, (b) / rl = 55.9 A, 


la = 

44.72 A, 7 rms = 71.59 A, (c) 500 


a -200 A 

2.8 

(a) 7 av = 22.387 A, (b) 7 rl = 16.77 A, 


/r2 = 

47.43 A, 7 r3 = 22.36 A, 7 rms = 


55.05 

A, 

2.9 

(a) v c {t) = —220e _ ' xl ° 6/220 V, 


(b) ÍV = 0.242 J - 2000t 

2.10 

m = 

= 22 - 12e -2000 ' A 

i - 

2.11 

v C (0 

= Ak/^ sen(w 0 í) 


- v s 

; COS(ü) 0 í) + V s 

2.12 

Para ] 

la figura P2.12a, (a) i(r) = V//L, 


(b) di/dt = V S IL, (d) di/dt (at t = 0) 
= VJL. 

Para la figura P2.12b, 



(d) di/dt 


~ Yo -„ RC 

R^C 

= (V, - V q )/(R 2 C) 


Ve 

Para la figura P2.12c, (a) i(t) = —e ~ tRIL , 

R 

<b) § = ~e-‘ R,L , (d) di/dt = VJL 
dt L 

Para la figura P2.12d, (a) i(t) = (V 5 — 


V 0 )Jt sen(w 0 r) = / p sen(w 0 r), 


2.13 

2.14 


<r 


'■ cos(ü> 0 r), 


(d) di/dt = (V S - V 0 )/L 

Para la figura P2.12e, di/dt = VJ20 A/jxs 


(a) ¿(t) = 11.3 X sen(3893r)e- 22UO ' A, 

(b) t¡ = 807 fxs 


(a) v D = 4620 V, (b) /„ = 146.7 A, 

(c) I' 0 — 7.3 A, (d) t 2 = 2 ms, 

(e) W = 1.614 J 


CAPÍTULO 3 


3.1 

v d -- 

= 113.32 V 

3.2 

V cá 

= 112.64 V 

3.3 

o 

a 

= 162.34 V 

3.4 

V'cd 

= 159.42 V 


863 





www.elsolucionario.org 


864 Respuestas a los problemas seleccionados 

3.5 V cd = 378.15 V 

3.6 ^ = 371.34 V 

3.7 Diodos: I p = 62.834 A, l d = 20 A, 

I R = 31.417 A, Transformador: V s = 

444.3 V, I s = 44.43 A, TUF = 0.8105 

3.8 Diodes: I p = 9000 A, I d = 4500 A, 

I R = 6363.96 A, Transformador: V s = 
320.59 V, I s = I p = 9000 A, 

TUF = 0.7798 

3.9 L = 238.4 mH 

3.10 L = 11.64 mH 

3.11 (a) 8 = 149.7°, (b) R = 1.793 fí, 

( C ) p R = 488.8 W, (d) h = 1 hr, 

(e) ti = 29%, PIV = 104.85 V 

3.12 (a) /, = 6.33 A, (b) I d = 8.8 A, 

(c) I r = 13.83 A, (d) 4™ = 19.56 A 

3.13 (a) 4 = 50.6 A, (b) I d = 17.46 A, 

(c) l r = 30.2 A, (d) / rms = 52.31 A 

3.14 (a) C e = 315.46 |xF, 

(b) V cd = 158.49 V 

3.15 (a) C e = 630.92 jjlF, 

(b) V cd = 158.49 V 

3.16 (a) L a = 12.51 mH, a = 37.84°, I ms = 

29.47 A, (b) a = 37.84°, = 20.69 A 

3.17 V ca = V m /(4 x/2 f RC) 

3.18 L t = 1.837 mH 

3.19 (b) L = 11.64 mH 

3.20 (b) FP = 0.9, HF = 0.4834, 

(c) FP = 0.6366, HF = 1.211 

3.21 (b) FP = 0.9, HF = 0.4834, 

(c) FP = 0.6366, HF = 1.211 

3.22 (c) FP = 0.827, HF = 0.68 

3.23 (b) I\ = 734 /( 11 ^/ 2 ), 9i = ~u76, 

4 = 724/3, (c) FP = 0.827, HF = 0.68 

3.24 (b) 4 = 72 734 /ir, 4 = 4 7(2/3), 

(c) FP = 0.78, HF = 0.803 

3.25 (c) FP = 0.9549, HF = 0.3108 

3.26 (c) FP = 0.9549, HF = 0.3108 

3.27 (c) HF = 0.3108 


CAPÍTULO 4 

4.1 (b) 0/ = 0.59, (c) P T = 106.5 W 

4.2 (b) 0 ; = 4.104, (c) P T = 41.104 W 

4.3 (e) P T = 482.258 W 

4.4 R sa = 0.0681 °CAV 

4.5 P B = 13.2 W 

4.6 (e) P T = 125.87 W 

4.7 (e) P T = 20.466 W 

4.8 R sa = 3.863°KAV 

4.9 (b) I = 10% 

4.10 (f) P s = 1200 W 

4.11 (f) P s = 0.75 W 

CAPÍTULO 5 

5.1 (c) Ti = 99.32% 

5.2 (e) 4 = 9.002 A, (g) I R = 15.63 A 

5.3 L = 27.5 mH 

5.4 (b) V ch = 0.4033 íl 

5.6 k = 0.5, / 2 = 615 A, 4 = 585 A 

5.7 4^ = 30 A 

5.8 4 = 1.16 A, 4 = 1.93 A, A/ = 0.77 A 

5.9 (b) L = 333.3 |xH, (c) C = 312.5 |xF, 

(d) L c = 166.75 p,H, C c = 0.63 p.F 

5.10 (c) 4 = 1.61 A, (d) V c = 34.1 mV, 

(e) L c = 180 jxH, C c = 0.5 p.F 

5.11 (d) I p = 4.326 A, (e) L c = 96 p.H, 

C c = 1 |xF 

5.12 (f) AV c2 = 15.58 mV, 

(g) A 4.2 = 6.25 A, I p = 7.91 A 

5.13 L cl = 4.32 mH, L c2 = 0.14 p.H, 

C cl = 0.83 jxF, C cl = 0.42 jxF 

5.14 C e = 6.25 p-F, L = 0.582 mH 

5.15 (a) G(k = 0.5) = 0.5, (b) G(k = 

0.5) = 1.95, (c) G{k = 0.5) = -0.97 

CAPÍTULO 6 

6.1 (e) THD = 48.34%, 

(f) DF = 3.804%, (g) V 3 = Vj/3 
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6.2 (e) THD = 48.34%, 

(f) DF = 3.804%, (g) HF 3 = 33.33% 

6.3 (c) HF = 5.61%, (e) I p = 25.44 A, 

I A = 3.675 A 

6.4 (d) P 0 = 134.48 W, I s = 0.612 A, 

(e) l p = 8.2 A, l A = 0.306 A 

6.5 (c) HF = 14.2%, (e) I p = 31.27 A, 

I A = 5.555 A 

6.6 V a ¡ (pico) 140 V, ub(pieo) 

242.58 V, / al(pico) = 28 A 

6.7 ^al(pico) 140 V, V a6(p¡ co ) 

242.58 V, / al(pico) = 28 A 

6.8 ^afc(pico) — 242.58 V, / a ¿i(pico) 

48.52 A 

6.9 V a fc (pico) = 242.58 V, 

^afti(pico) 48.52 A, 

Ail(pico) = 84.04 A 

6.10 7c = 0.345 A, I A = 0.345/2 = 

0.1725 A 

6.11 8 = 102.07° 

6.12 Para M = 0.5, V(l) = 48.72%, 

V(3) = 39.31%, DF = 10.83% 

6.13 Para M = 0.8, 8 = 72°, = 9°, 

«2 = 99°, V o(pico) = 232.84 V, 

^oi(pico) 2.315 A 

6.14 Para M = 0.5, V ol = 70.71%, V(l) = 
32.45%, THD = 111.98%, 

DF = 1.58% 

6.15 Para M = 0.5, V(l) = 45.3%, 

V(3) = 15.9%, DF = 4.11% 

6.16 Para M = 0.5, V oi = 55%, 

V(l) = 25%, THD = 111.94%, 

DF = 0.27% 

6.17 Para M = 0.5, V(l) = 35.36%, 

V(3) = 0, DF = 11.06% 

6.18 Para M = 0.5, V(l) = 58.67%, 

V(3) = 14.65%, DF = 15.39% 

6.19 Para M = 0.5, V ol = 84.1%, 

V(l) = 56.7%, THD = 26.9%, 

DF = 0.52% 

6.20 8 = 23.04° 
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6.21 (3 = 102.07° 

6.22 Para M = 0.5, = 7.5°, ct 2 = 31.5°, 

o¡ 3 = 40.5°, ot 4 = 67.5°, a 4 = 76.5°, 

F(l) = 95.49%, THD = 70.96%, 

DF = 3.97% 

6.23 Para M = 0.5, <x x = 4.82°, 
ot 2 = 20.93°, a 3 = 30.54°, 

« 4 = 48.21°, a 5 = 54.64°, 

V(l) = 92.51%, THD = 74.56%, 

DF = 3.96% 

6.24 Para M = 0.5, «j = 9°, a 2 = 28.13°, 
ot 3 = 42.75°, a 4 = 66.38°, 

a 5 = 77.63°, V(l) = 83.23%, 

THD = 81.94%, DF = 3.44% 

6.25 Para M = 0.5, = 201.3°, 

a 2 = 33.47°, a 3 = 63.73°, 

« 4 = 79.10°, a 5 = 93.21°, 

V(l) = 72.05%, THD = 95.51%, 

DF = 1.478% 

6.26 = 12.53°, a 2 = 21.10°, ot 3 = 41.99°, 
a 4 = 46.04° 

6.27 a t = 15.46°, a 2 = 24.33°, a 3 = 46.12°, 
a 4 = 49.40° 

6.28 = 10.084°, a 2 = 29.221°, 
a 3 = 45.665°, a 4 = 51.681° 

6.29 ot! = 23.663°, a 2 = 33.346° 

6.30 T^O) = MT S sen(Tr/3 - 0) 

6.31 V r = 0.8Z29.994 0 

6.32 (a) G cd = 0.833, G ca = 2.5, 

V m = 1.667 

6.33 F ol(pico) = 235.177 V, 

/ 0 i(p¡co) = 9.42 A, I p = 9.44 A 

6.34 f e = 2799.7 Hz 

6.35 F ol(pico) = 229.77 V, / ol(pico) = 4.04 A, 
I p = 4.04 A 

6.36 C e = 38.04 |xF 


CAPÍTULO 7 

7.1 C J2 = 15 pF 

7.2 dv/dt = 1.497 V/ps 
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7.3 C s = 10 pF 

7.4 (a) C s = 0.0392 p.F, 

(b) dv/dt = 375.5 V/ps 

7.5 (a) dv/dt = 66009 V/s, 1 0 = ±3.15 mA 

7.6 I T = 999.5 A 

7.7 (a) R = 222.22 kíl, 

(b) Cj = 0.675 |xF 

7.8 /?, = 4.545 mO, /? 2 = 3.7037 mil 


CAPÍTULO 8 


8.1 


=• = 10,772 Hz, 


(c) Fpp = 

= 239.86 V, (d) I p = 29.65 A, 


(¡) /pk = 

29.65 A, I R = 8.28 A 

8.2 

(a) l p s = 

= 35.34 A, (b) I A = 15.57 A, 


(c) Ir = 

29.26 A 

8.3 

(a) I p = 

852 A, (b) I A = 198 A, 


( c ) Ir = 

364 A, 


(d) Vp p = 

> 

O 

5 

II 

1 

ii 

8.4 

(a) I p = 

94.36 A, (b) I A = 6.07 A, 


(c) Ir = 

21.1 A, (e) I s = 12.14 A 

8.5 

(a) I p = 

114.6 A, (b )I A = 17.12 A, 


(c) Ir = 

39.2 A, (e) I s = 23.22 A 

8.6 

(a) I p = 

187.7 A, (b) I A = 8.42 A, 


(c) Ir = 

35.14 A, (e) I s = 33.69 A 

8.7 

(b) Q s = 

= 3.85, (c) L = 245.1 pH, 


(d)C = 

0.1654 pF 

8.8 

(a) V- (p k) 

, = 112.3 V, 


(b) L = 

21.66 pH, (d) C = 1.871 pF 

8.9 

(a) I s = 

15.7 A. (b) Q s = 3.85, 


(c)C = 

2.45 pF, (d) L = 16.54 pH 

8.10 

(a) L e = 

12.74 pH, C e = 0.69 pF, 


L = 222 

.82 pH, C = 0.0479 pF 

8.11 

(a) C f = 

14.29 pF, (b) 4 (rms) = 


394 mA , 

Il{ cd) = 200 mA, 


/c(rms) — 

: 339.4 mA, / C(cd) = 0 

8.12 

C = 0.1018 pF, L = 162.88 pH 

8.13 

(a) V p = 

32.32 V, I p = 200 mA, 


(b) I¡_3 = 

= —100 mA, t 5 = 13.24 ps 

8.14 

k = 1.5, 

fjfk = 7,653 


CAPÍTULO 9 


9.1 

THD = 

20.981% para m = 5 

9.2 

Hw = l. 

25 kV, V Dl = 3.75 kV, 


V D2 = 2. 

.5 kV, V m = 1.25 kV 

9.3 

^a( rms) — 

8.157 A, 4 (rms) = 12.466 A, 


^Cl(av) = 

4.918 A, / C2(av) = 9.453 A, 


^Cl(rms) 

= 11.535 A, / C2(rms) = 17.629 A 

9.4 

THD = 

20.981% para m = 5 

9.5 

Kw = 1. 

25 kV, V m = 1.25 kV, 


V D2 = 1. 

.25 kV 

9.6 

Para m 

= 5, 4 capacitores para sujeción 


por diodo, 10 para volante, 2 para cascada. 

9.7 

7 rms = 75 A, / rms = 47.746 A 

9.8 

/si(av) - 

7.377 A, / 52(av) = 14.032 A, 


^52 (av) = 

19.314 A 

9.9 

a j = 12. 

834°, a 2 = 29.908°, 


a 3 = 50. 

993° y a 4 = 64.229° 

9.10 

ai = 30. 

653°, a 2 = 47.097°, 


a 3 = 68 

.041° y a 4 = 59.874°, 


THD = 

38.5%,DF = 4.1% 

CAPÍTULO 10 


10.1 

(a) n = 

28.32%, (d) TUF = 0.1797 

10.2 

(c) /av = 

/ dc = 1.35 A, 


Ir = Irms = 3.75 A, (d) FP = 0.3126 

10.3 

I\ = 5.745 A 

10.4 

(b) DF = 

= 0.866, (c) FP = 0.827 

10.5 

(C) / av = 

1.35 A, I R = 3.75 A, 


(d) FP = 

= 0.442 

10.6 

(c) h = 

5.5 A 

10.7 

(b) DF = 

= 0.5, (c) FP = 0.45 

10.8 

(C) / av = 

1.35 A, I R = 8.49 A, 


(d) FP = 

= 1.0 

10.9 

/ 2 = 6.3 

A 

10.10 

O 

(N 

II 

A, 44.12 A 

10.11 

(a) ai = 

0°, a 2 = 90°, 


(b) Irms 

= 18.97 A, (d) FP = 0.79 

10.12 

(a) HF = 

= 37.26%, (b) DF = 0.9707, 


(c) FP = 

0.9096 
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10.13 (b) 7™ = 21.53 A, (d) P 0 = 4635 W, 
FP = 0.897 

10.14 (a) HF = 31.08%, PF = 0.827 
(en retraso) 

10.15 (a) HF = 109.2%, (b) DF = 0.5, 

(c) FP = 0.3377 

10.16 (d) ti = 35.75%, (e) TUF = 10.09%, 
(f) FP = 0.2822 

10.17 7 3 = 1.16 A 

10.18 (a) HF = 109.2%, (b) DF = 0.5, 

(c) FP = 0.3377 

10.19 (e) TUF = 0.1488, (f) FP = 0.3829 

10.20 (d) ti = 103.7%, (e) TUF = 0.876, 

(f) FP = 0.8430 

10.21 / 3 = 2.29 A 

10.22 (a) HF = 31.08%, (b) FP = 0.478 

10.23 (d) -n = 41.23%, (e) TUF = 0.1533, 
(f) FP = 0.3717 

10.24 / 6 = 2.48 A 

10.25 I p = 31.11 A 

10.26 (¡v) I ms = 74.4 A, (v) 7 cd = 67.25 A 

10.27 (¡v) 7™ = 58.71 A, (v) 7 cd = 55.74 A 

10.28 (iv) 7 rms = 93.88 A, (v) 7 cd = 54.2 A 

10.29 HF = 31.08%, FP = 0.827 

10.30 HF = 31.08%, FP = 0.827 

10.31 (a) HF = 80.3%, (c) FP = 0.7797 

10.32 (a) HF = 102.3%, (c) FP = 0.6753 

10.33 (b) HF = 53.25%, (d) FP = 0.8827 

10.34 (b) HF = 58.61%, (d) FP = 0.8627 

10.35 (a) (x = 19.33°, (b) p, = 18.35° 

10.36 te = 7.939 p,s 

10.37 te = 2.5 (xs 

CAPÍTULO 11 

11.1 I A = 6.74 A, I R = 13.42 A 

11.2 (a) k = 0.8333, (b) FP = 0.91 

11.3 (b) FP = 0.9498, (c) I D = 2.7 A 

11.4 a = 100.3° 

11.5 (b) FP = 0.442, (c) I A = 2.7 A, 

(d) I R = 7.5 A 
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11.6 (a) a = 62.74°, (c) FP = 0.88, 

(d) I A = 26.25 A, (e) I R = 49.99 A 
11.8 (e) I A = 7.76 A, (f) FP = 0.8045 

11.10 (b) FP = 0.9892 

11.11 (c) FP = 0.8333 

11.12 (b) FP = 0.63 

11.13 (b) FP = 0.978 

11.14 (b) a = 62°, (c) FP = 0.8333 

11.15 (b) FP = 0.208 

11.18 (d) FP = 0.894, (e) I R = 26.31 A 

11.19 (b) I Rl = 23.18 A, (c) I R3 = 10.45 A, 

(d) FP = 0.9 

11.20 (c) FP = 0.315 

11.21 (c) FP = 0.707 

11.23 (c) FP = 0.147 

11.24 (c) FP = 0.2816 

11.26 (b) 7 am = 43.25 A, (c) V P = 294.1 V 

11.27 (c) 7 am = 11.3 A, (d) V P = 3252.7 V 

11.28 (b) C = 2070.5 (xF 

CAPÍTULO 12 

12.1 I R = 98.21 A, I p = 196.42 A, 

/„ = 62.52 A 

12.2 4> = 25.84° 

12.3 I R = 98.21 A, I p = 196.42 A, 

7 av = 62.52 A 

12.4 Diodos: I p = 196.42 A, / av = 62.52 A, 
I R = 98.21 A, 

Tiristores: l R = 138.89 A, 

I p = 196.42 A, 7 av = 125.04 A 

12.5 180n + 25.84°, para n = 0,1,2 

12.6 I p = 43.16 A, / av = 13.74 A, 

I R = 21.58 A 

12.7 4> ^ 30.68° 

12.8 I p = 24.92 A, 7 av = 7.93 A, 

I R = 24.92/2 = 12.46 A 

12.9 I p = 43.16 A, 7 av = 13.74 A, 

I R = 21.58 A 

12.10 (a) I p = 220 A, (b) t, = 8.05 |xs 

12.11 t f = 950 |xs a i(t) = 0.992 A 
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12.12 (a) Para el tiristor T h I p = 311.23 A, 

14.5 

(a) I s = 14.4 A, (c) I p = 45.24 A, 

7 av = 55 A, /„ = 77.78 A. 


(e) Koc = H = 50 V 

Para el tiristor T 3 , I p = 311.23 A, 

14.6 

(a) I s = 14.4 A, (d) I R = 11.31 A, 

/ av = 2.12 A, 7 rms = 22.718 A. 


(e) Foc = 50 V 

Para el tiristor T 2 , I p = 311.23 A, 

14.7 

I L = 60.32 A 

7 av = 4.728 A, 7™ = 22.718 A. 

14.8 

1 L = 14.18 A 

(b) I Tms = 22.718 A 

14.9 

N p = 132, N s = 44, I p = 3.178 A 

12.13 t\ = 20.442 jas, tf = 2100 jas a 

14.11 

N = 87, A p = 12.202 cm 2 

i(t) = 0.946 A, t 3 = t\ + 


tf = 2120 (as 

14.12 

A c = 1.32 cm 2 , N = 32 

CAPÍTULO 13 

CAPÍTULO 15 

13.1 (a) 7 = 140.208 A, 

15.1 

(a) I a = 143.99 A, 

(b) P = 25.267 kW, 


(b) T l = 294.64 N • m 

(c) Q = 17.692 kW 

15.2 

(a) I a = 148.4 A, 

13.2 (a) 7 = 140.012 A, 


(b) T l = 294.64 N • m 

(b) P = 30.846 kW, 

15.3 

(a) E g = 132.28 V, 

(c) Q = 19.451 kW 


(b) V a = 141.97 V, 

13.3 (a) 8 = 44.05°, (b) 7 = 203.75 A, 


(c) 7 Esp . = 50.86 A, (d) regulación de 

(c) Q p = 37.363 kW, 


velocidad = 7.32% 

(e) L = 8.48 mH, (f) « = 18.64° 

15.4 

(a) E g = 280.28 V, 

13.4 (a) V co = 28.47 kV, 


(b) V a = 287.88 V, 

(b) Kpp = 56.94 kV, (c) I c = 2.96 A, 


(c) 7 Esp = 149.2 A 

(d) 7 cp = 5.121 A. 

15.5 

(a) I f = 0.851 A, (b) a a = 100.96°, 

13.5 (a) 7 = 46.74 A, (b) P p = 8.42 kW, 


(c) FP = 0.55 

(c) Q p = 8.27 kW 

15.6 

(a) T d — 21.2 N -m, 

13.6 (a) r = 0.852, 


(b) o) = 2599.75 rpm, 

(b) Xcomp = 13.636 íi, 


(c) FP = 0.6455 

(c) 7 = 261.081 A, (d) a = 79.7° 

15.7 

(a) a f = 180°, (b) a a = 145.78°, 

13.7 (a) r = 0.869, 


(c) P a = 4258 W 

(b) Xcomp = 15.636 f1, 

15.8 

(a) = 21.69°, 

(c) C = 169.64 (aF, (d) a = 80.04° 


(b) ( 0 o = 2063.8 rpm, 

(c) regulación = 14.66% 

CAPÍTULO 14 

15.9 

(a) a a = 30.87°, 

(b) w 0 = 2063.8 rpm, 

14.1 (a) I s = 30 A, (b) -q = 94.87%, 


(c) regulación = 14.66% 

(e) I R = 21.21 A, (f) Voc = 101.2 V 

15.10 

(a) a. a = 49.58°, (b) w = 1172.7 rpm. 

14.2 (a) I s = 30 A, (b) t) = 94.87%, 


(c) 0 L f = 49.34° 

(e) I R = 42.43 A, (f) V oc = 101.2 V 

15.11 

(a) a a = 72.73°, (b) o> = 1172.7 rpm. 

14.3 (a) I s = 15 A, (b) = 94.87%, 


(c) a f = 72.35° 

(e) I R = 21.21 A, (f) V oc = 101.2 V 

15.13 

= 157.17 k - 1.8768 

14.4 (a) I s = 30 A, (b) t] = 92.66%, 

15.14 

(b) R e q = 1.778 fi, (c) u) = 575.35 rpm, 

(e)7 R = 21.21 A, (f) Voc = 51.8 V 


(d) T d = 3092.18 N • m 
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15.15 (c) R eq = 0.937 íl, 

(d) w m(n = 63.67 rpm, 

(e) w máx = 1427.84 rpm, 



(0 W 

= 745.75 rpm 

15.16 

(c) Rqq = 2.08 íl, 


(d) o» 

= 1418.75 rpm, 


(e)F p 

, = 1250 V 

15.17 

^máx 

= 17.68 A 

15.18 

^ max 

= (440/8) tanh [2/(3u)] 

15.19 

hs = 

5.53 A 

15.20 

hs = 

112.54/[1 + (n X 250/113.68) 

15.21 

(b) ü> 

= 2990 rpm 

15.22 

(b) w 

= 1528.6 rpm 

15.23 

a) = 2326.3 rpm 

15.24 

(b) V r 

= 18.818 V, (c) = 1747 rpm 

15.25 

(b) w 

= 1575.2 rpm. 


(c) ü) 

= 1397.9 rpm, 


(d) regulación = 2.67% 

(e) regulación = 0.172% 

15.26 (b) co = 2808 rpm 

15.27 (b) a) = 2887.2 rpm 


CAPÍTULO 16 


16.1 


16.2 


16.3 


16.4 


(b) s = 0.056, 

(c) /, = 137.86/—52.2° A, 

(d) P¡ = 67,357 W, (e) PF S = 0.613, 

(l) s m = ±0.0648, 

(m) T mm = 692.06 N • m, 

(n) T mr = -767.79 N • m 

(a) ü) x = 94.25 rad/s, 

(c) /, = 141.13/—52.9° A, 

(d) P¡ = 67,874 W, (e) FP, =0.604, 

(k) I rs = 172.9 A, 

(m) T mm = 728.94 N • m, 

(n) T mr = —728.94 N • m 
(c) /, = 28.851-52.2° A, 

(j) P 0 = 18450 W, (k) /„ = 117.4 A, 

( l ) s m = ±0.1692, 

(m) T mm = 90.85 N • m 

(c) V a = 217.6 V, 

(d) /, = 85.91/-69.01 0 A, 


(g) Ir( max) = 80.11 A, (i) T a = 

82.73 N • m 

16.5 (d) /, = 85.86/-74.19 0 A, 

(g) /rímáx) = 80.11 A, 

(i) T a = 82.73 N • m 

16.6 (d) /, = 78.71/—59.3° A, 

(g) /r(máx) = 91.47 A, 

(i) T a = 55.93 N • m 

16.7 (a) R = 4.94 O, (c) k = 0.6505, 

(e) -q = 75.5%, (f) FPj = 0.9 

16.8 (a) R = 7.959 íl, (e) ti = 75.5%, 

(f) FPj = 0.9 

16.9 (a) R = 2.791 íl, (c) k = 0.547, 

(d) t| = 79.5%, (f) FP, = 0.794 

16.10 (c) a = 112°, (d) ti = 94.4%, 

(e) FP, = 0.621 

16.11 (c) a = 102°, (d) ti = 94.4%, 

(e) FP, = 0.476 

16.12 (b) I d = 67.46 A 

16.13 (a) = 58.137 Hz, 

(b) w m = 1524.5 rpm 

16.14 (a )T d = 114.25 N-m, 

(b) Cambio de par = 117.75 N • m 

16.15 (a) T m = 850.43 N • m, 

(b) T m = 850.43 N • m 

16.16 (a) T m = 479 N • m, 

(b) T m = 305.53 N • m 

16.17 (b) s = 0.08065, (c) co m = 551.6 rpm, 

(d) V a = 138.62 V, 

(e) FP m = 0.6464 

16.18 (b) s = 0.04053, 

(c) w m = 1151.3 rpm, 

(d) V a = 270.94 V, (e) FP m = 0.64 

16.19 (b) I a = 83.17 A, (d) 8 = -18.48°, 

(e) T p = 2218 N • m 

16.20 (a) 8 = -9.65°, (b) V f = 65.44 V, 

(c) T d = 265.25 N • m 

16.21 (a) 8 = -3.67°, (b) 

I a = 7.76 A, 0 m = 72.25°, 

(c) FP = 0.3049 

16.22 (a) T p = 60°, (b) S L = 10° 

16.23 (a) T p = 60°, (b) S L = 10° 

16.24 (a) T l = 72°, (b) S L = 7.2° 
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870 Respuestas a los problemas seleccionados 

CAPÍTULO 17 

17.1 R x = 6.2 kíl, R 2 = 6.2 kíl, 
f máx = 3.871 kHz 

17.2 I c = 100.5 A 

17.3 Rbi = 80 íl, Rg 2 — 758 íl 

17.4 /?, = 13.33 kíl, R 2 = 13.33 kíl 

17.5 a mín = 15.32°, a máx = 78.81° 

17.6 (a) wí = 3.325°, = 2.001 V, 

(b) wí = 12.97° 

17.7 1?! = 105.42 kíl, R 2 = 1.323 kíl 

CAPÍTULO 18 

18.1 Tj(t = 5.5 ms) = 125°C 

18.2 Tj(t = 10 ms) = 3°C 

18.3 Tj{t = 20.01 ms) = 35.13°C 

18.4 (b) b 0 = 0.27, (c) C = 0.2296 p.F, 


(d) R = 5.04 íl, 

(e) dvldt = 112 V/pLS 

18.5 (b) V p = 226.52 V, (c) d = 0.0632, 
(d) dvldt = 4.5 V/p,s 

18.6 (a) V p = 273.2 V, (b) 
dvldt = 49.5 V/p,s, 

(c) máxima dvldt = 0.23 V/ps 

18.7 (a) C = 3.872 pF, (b) R = 1.82 íl 

18.8 (a) C = 14.5 pF, (b) R = 0.95 íl 

18.9 (b) I 0 = 111.47 A, 

(c) C = 754.94 pF 

18.10 8 = 0.75, (b) V p = 235.34 

18.11 N = 15 diodos 

18.12 I p = 125.45 A 

18.13 I p = 259.33 A 

18.14 I p = 328.63 A 

18.15 (c) I p = 840.6 A, (a) t m = 7.64 s, 
(b) t c = 11.46 s 
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control de la potencia de, 662 
dos/cuatro cuadrantes, 669 
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Análisis de Fourier, 857 
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desplazamiento, 71 

disparo, 433 

extinción, 510 

factor de potencia, 71,835 

par, 740 

retardo, 433,436 
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orden mínimo, 231 
reducción, 280 

B 

Balanceo de voltaje, 425 
Beta forzado, 128 

C 

Cambiadores de conexiones/terminales 
monofásicos, 522 
síncronos, 524 
Carga de saturación, 129 
Carga recuperada, 36 
CI 

alto voltaje, 784 

CI de accionamiento en compuerta, 777 
para accionamientos de motor, 784 
para convertidores, 781 
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ángulo de fase, 594 
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convertidor cd-cd, 662 
corriente, 716 

desplazamiento de fase, 258 
encender, 763 
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fase, 503 
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freno reostático, 667 
microcomputadora, 685 
modo de corriente, 627 
modo de voltaje, 627 
modulación de ancho de impulso, 461 
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463 

motor de pasos, 749 
orientado a campo, 726 
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potencia de deslizamiento, 704 
vector, 721 

voltaje de estator, 701 
voltaje de rotor, 703 
voltaje y frecuencia, 713 
volts/hertz, 713 
Control vectorial, 726 
directo, 736 
indirecto, 734 
Controladores 
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flujo unificado de potencia, 596 
monofásicos, 509 
monofásicos bidireccionales, 506 
trifásicos bidireccionales, 518 
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ca-cd, 20 
cd-ca, 21 
cd-cd, 20,166 

circuitos de control de, 626 

clasificación de, 182 

controlados monofásicos, 432 

cuarto cuadrante, 185 

de bajada, 166,171,176 

de dos cuadrantes, 431 

de medio puente, 613 

de subida, 176 

de un cuadrante, 431 

de varias etapas, 625 

diseño de, 221 

duales, 440,453 

en avance, 606 

en contrafase, 611 

en puente total, 616 

funciones de conmutación de, 847 

monofásicos duales, 440 

monofásicos en serie, 480 

monofásicos semi, 467 

monofásicos totales, 438 

multifásico, 670 

primer cuadrante, 182 

primero y segundo cuadrante, 184 

retorno, 602 

segundo cuadrante, 182 

semi-, 431 

tercero y cuarto cuadrante, 185 
totales, 431,434,447 
trifásicos duales, 453 
trifásicos semi, 474 
trifásicos totales, 447 
Convertidores cíclicos 
monofásicos, 527 
trifásicos, 530 

Corriente de estado apagado, 305 
Corriente de falla 

con fuente de ca, 822 
con fuente de cd, 824 
prospectiva, 815 


Corriente de mantenimiento o enganche, 305 
Corriente de retención, 306 
Corriente ondulatoria residual, 173 

D 

Deslizamiento, 693 
Desplazamiento de fase, 280 
Devanado, retroalimentación, 58 
Diodos, 31 

aplicación general, 38 
carácterísticas de, 33 
carburo de silicio, 39 
conectado en serie, 42 
conectados en paralelo, 45 
conmutación de, 74 
corriente de fuga, 34 
diodo de retroalimentación, 228 
ecuación, 33,34 
marcha libre, 48,56,228 
modelo en SPICE, 40 
polarizado directamente, 34 
polarizado inversamente, 35 
potencia, 5,31 
recuperación rápida, 38 
resistencia de la masa de, 40 
Schottky, 39 
tipos de, 38 

voltaje al encender de, 34 
voltaje de ruptura, 35 
voltaje umbral de, 34 
Disminución de potencia nominal, 135 
Dispositivos de potencia, 5 
capacidades, 11 

características de conmutación, 15 
características de control, 10 
características ideales, 16 
clasificaciones, 13 
elección de, 19 
símbolos, 12 
Distorsión 

armónica total, 230,268 
factor, 230 

E 

Efecto Miller, 129 
Efecto periférico, 24 
Electrónica de potencia, 1 
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aplicaciones de, 1 
historia, 2 

revistas y conferencias sobre, 28 
Energía atrapada, 58 
Energía de admisión de paso, 817 
Enfriamiento, 791 
líquido, 794 
por aire forzado, 792 
por tubos de calentamiento, 693 
Estados transitorios 

lado de suministro y de carga, 810 
recuperación inversa, 804 

F 

Factor 

armónico, 71,230 
corrección de potencia, 208 
cresta, 71 

desplazamiento, 71 
distorsión, 230 
forma, 70 
ondulación, 70 
potencia de entrada, 71 
saturación, 127 

utilización de transformador, 70 
Factor de amortiguamiento, 52 
Factor de potencia, 71,456,835 
ac modo conmutado, 623 
ac resonante, 623 
bidireccional, 619 
ca bidireccional, 624 
ca,621 

cd modo conmutado, 602 
cd resonante, 619 
cd, 602 

corrección, 208 
Fuentes de poder, 601 
Impulsos de potencia, 795 
Factor de suavidad, 36 
Filtros 

ca, 102 
cd, 102 
tipo C, 106 
tipo LC, 108,111 
Frecuencia 

amortiguada natural, 805 
de llamada, 53 
de resonacia, 52 


no amortiguada natural, 804 
operación constante, 168 
operación variable, 168 
resonante, 53 
Frenado 

dinámico, 647 

frenado regenerativo de conexión, 647 
regenerativo, 645 
Fusibles 

características corriente/tiempo de, 817 
hoja de datos de, 818 

G 

Ganancia de corriente, 125,308 
de base común, 308 
GTO, 318 

características de, 319 
circuito amortiguador de, 338 

I 

I 2 t para acción fusible, 817 

IGBT, 150 

Inductor 

cd, 634 

Interrupción con fusible, 815 
Inversores, 20,226,352 

activo enganchado, 401 

clase E, 383 

comparación de, 279 

conmutación de corriente cero, 388 

conmutación de voltaje cero, 393 

control de voltaje, 246,248,264 

elevador, 289 

enlace cd, 288 

enlace variable de cd, 288 

fuente de corriente, 285 

fuente de voltaje, 289 

ganancia de, 226 

modulado por ancho de impulso, 226 
parámetros de desempeño de, 230 
puente monofásico, 232,238,848,850 
puente total resonante en serie, 357,361 
puente trifásico, 238 
reductor y elevador, 292 
resonantes en paralelo, 374 
resonantes en serie, 353 
semipuente, 227 
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semipuente resonante en serie, 357,363 
tipos de, 227 
varios niveles, 406 
Inversores en resonancia, 352 
clase E, 383 

conmutación con corriente cero, 388 
conmutación con voltaje cero, 393 
corriente inversa, 306 
en paralelo, 374 
en serie, 353 
enlace de cd, 399 
Inversores multinivel, 406 
comparación de, 428 
concepto de, 407 
de capacitores voladores, 414 
en cascada, 417 
fijación con diodo, 409 
propiedades de, 428 
tipos de, 408 

M 

Magnético 

circuitos, 839 
diseño, 630 
saturación, 635 
MCT, 325 
Modelo SPICE 
BJT, 155 
diodo, 40 
GTO, 343 
IGBT, 158 
MCT, 345 
MOSFET, 155 
SITH, 345 
tiristor, 342 

Modo de bloqueo, 5,68 
Modulación 

ancho de impulso, 168,250,461 
ancho de impulso múltiple, 250 
ancho de impulso sinusoidal modificado, 
257 

ancho de impulso sinusoidal, 253,265, 
463 

ancho de impulso uniforme, 251 

avanzada, 260 

delta, 264 

escalera. 261 

escalonada. 262 


frecuencia de, 168,262 
impulso único, 246 
índice. 170,261,248,464 
inyección armónica, 262 
sobremodulación, 267,278 
trapezoidal, 260 
unipolar, 282 
vector de referencia, 274 
Módulos, 26 

corriente inteligente, 27 
inteligentes, 26 
potencia, 26 
MOSFET, 144 

accionamiento de compuerta de, 138 
características de conmutación de, 142 
características de estado estable de, 144 
modelo en SPICE, 155 
Motor(es) 
ca,692 

reluctancia, 743 
reluctancia conmutada, 744 
sin escobillas, 747 
Motor de pasos 
control, 749 
imán permanente, 753 
reluctancia variable, 750 
Motores de cd, 640 

características de magnetización de, 643 
características de, 641 
control de voltaje de, 643 
control del campo de, 643 
en serie, 643 
velocidad base de, 643 
zona muerta, 356 
Motores de inducción, 693 

características de desempeño de, 694 
control de corriente de, 716 
control de frecuencia de, 711 
control de potencia de deslizamiento de, 

704 

control de voltaje de estator de, 701 
control de voltaje y frecuencia de, 713 
control de voltaje, corriente y frecuencia de, 
720 

control del voltaje del rotor en, 703 
debilitamiento de campo de, 712 
Motores síncronos, 738 

control en lazo cerrado de, 745 
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imán permanente, 743 

motores de reluctancia combinada, 744 

polos salientes, 741 

reluctancia, 743 

rotor cilindrico, 738 

O 

Onda cuasi-cuadrada, 378 

Optoacopladores, 769,770 

P 

Par 

ángulo, 740 
desarrollado, 695 

máximo de arranque o de desenganche, 697, 
740 

Parámetros de desempeño, 24 
convertidor cd-cd, 181 
de diodo rectificador, 69 
inversores, 230 

Periodo de circuito tanque, 402 

Potencia de deslizamiento, 704 

Propulsores de ca, 692 

fuente de corriente, 718 
motores de inducción, 693 
motores síncronos, 738 

Protecciones, 791 
corriente, 815 
de barra, 822 
Tasa di/dt, 338 
Tasa dv/dt , 339 
voltaje, 813 

R 

Radiadores, 791 

Reactancia 

conmutante, 117 
corriente circulante, 442 
síncrona, 738 

Rectificadores, 68 
clase E, 383 
comparación de, 101 
controlados, 20,431 
diseño del circuito, 101 
eficiencia, 70 
en puente, 78 


monofásicos de media onda, 68 
monofásicos en puente, 77,78,849, 
851 

multifásicos en estrella, 87 
refuerzo, 208 
trifásicos en puente, 92 
Recuperación inversa, 35 
carga, 36 
Reguladores 

análisis estado-espacio de, 217 
comparación de, 205 
Cúk, 198 
í levador, 190 
inversor, 194 
imitaciones de, 204 
modo de conmutación, 166,186 
reductor y elevador, 194 
reductor, 166,186 
retroceso, 610 
varias puntas, 206 
Relación 

amortiguamiento, 53,804,806 
frecuencia, 251 
rectificación, 70 
vueltas, 59 
Relevadores 

de lengüeta, 562 
estado sólido, 561 
fotovoltaicos, 563 
microelectrónicos, 563 
Resistencia 

térmica, 136,792 
Ruptura por avalancha, 305 

S 

Saturación de transistor, 127 
Semiconductor 
dopado, 32 
intrínseco, 32 
tipo «, 32 
tipo p, 32 

Sinusoidal amortiguado, 53 
Sistemas flexibles de transmisión en ca, 570 
controlador, 570 

SIT (transistor de inducción estática), 145 
SITH, 328 

Sobremodulación, 256 
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T 

Tasa di/dt 

protección, 162,338 
Tasa dv/dt 

protección, 151,339 
Térmico 

circuito equivalente, 800 
constante de tiempo. 795 
impedancia, 795 
modelado, 777 
resistencia, 136,792 
voltaje, 34 
THD, 71,230 
Tiempo 

almacenamiento, 129 
caída, 144 

desconexión, 6,7,311 
encendido, 37,130,310 
recuperación directa, 37 
recuperación inversa, 36 
retardo, 129,310 
retardo de desconexión, 144 
subida, 144,310 
Tiristores, 6 

activados por luz, 316 
aislados conmutados en compuerta, 
324 

apagado asistido en compuerta, 6 
apagado en compuerta, 318 
apagado por emisor, 323 
asimétricos, 316,317 
características de, 304 
circuitos de disparo de, 770 
circuitos de protección de compuerta, 
772 

comparación de, 330 
conductores inversos, 317 
conmutación rápida, 315 
control de fase, 314 
controlado por FET, 322 
controlados por MOS, 323,325 
desconexión de, 311,356 
encendido de, 309 
inducción estática, 5,328 
modelo de ca en SPICE, 341,542 
modelo de cd en SPICE, 342 
modelo de, con dos transistores, 307 


operación en paralelo, de, 337 
operación en serie de, 330 
tipos de, 313 
triodo bidireccional,316 
Transconductancia, 129,141 
Transformación 

directa y eje de cuadratura, 728 
Transformador, 842 
diseño de, 630 

Transformador de impulsos, 769,771 
Transistor(es) 

accionamientos en compuerta y en base de, 
763,767 

bipolar, 5,11,122,123 
características, 124 
comparación, 160 
de polarización directa, 135 
en polarización inversa, 135 
IGBT, 147 
MOS frío, 144 
MOSFET,5,11,137 
NPN, 123 

operación de, en serie y en paralelo, 150 

PNP } 123 

potencia, 9,122 

ruptura secundaria, 135 

saturación, 127 

SIT, 5,11,145 

Tasa dv/dt o di/dt, 151 

tipos de, 122 

Transistor de unión única, 772 
programable, 775 

Transistores bipolares de unión (BJT) 

características de conmutación de, 128 
características de estado estable de, 124 
control de accionamiento en la base de, 763 
ganancia de corriente de, 125 
modelo SPICE, 155 
parámetros de funcionamiento de, 124 
Transmisión 

flexible de ca, 570 
potencia, 571 
TRIAC, 316 

U 

UPFC, 596 
UPS, 623 
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V 

Valor cuadrático medio (RMS),24 
VAR estáticos, 571,580,589 
VAR, 571 

Vector en el espacio, 27,273 
conmutadores, 275 
secuencia, 276 
transformación, 271 


Velocidad 

base, 643,711 
nominal, 643 
síncrona, 693 
Voltaje de codo, 138 
Voltaje de ruptura, 136 
Voltaje de umbral, 139 
Voltaje directo de ruptura, 305 
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FUNCIONES DE USO COMÚN 



-A 

90 ± A 

180 ± A 

270 ± A 

360 k ± A 

sen 

- sen A 

eos A 

+ sen A 

- eos A 

± sen A 

eos 

eos A 

+ sen A 

— eos A 

± sen A 

eos A 


sen (A ± B) = sen A eos B ± eos A sen B 
eos (A ± B) = eos A eos B + sen A sen B 
sen 2A = 2 sen A eos A 
eos 2A = 1 — 2 sen 2 A = 2 eos 2 A - 1 


sen A + sen B = 2 sen 

sen A — sen B = 2 eos 

eos A + eos B = 2 eos 


A + B 
2 

A + B 
2 

A + B 

2 


eos 


sen 


eos 


A - B 
2 

A - B 
2 

A - B 
2 


„ „ A + B B-A 

eos A - eos B = 2 sen —-— sen —-— 


sen A sen B = — [eos (A — B) - eos (A + B)] 


eos A eos B = -[eos (A - B) + eos (A + B)] 


sen A eos B = -[sen (A - B) + sen (A + B)] 


/ 


sen nx dx = 


eos nx 


/ 


? , x sen 2nx 

sen^ nx dx = -- 

2 


4n 
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FUNCIONES DE USO COMÚN 


/ 

/ 

/ 

/ 

/ 

/ 


sen mx sen nx dx 


sen (m — n)x 
2(m - n) 


eos nx dx = 


sen nx 
n 


7 , x sen 2nx 

eos nx dx = - + 


eos mx eos nx dx = 


2 4n 

sen (m — n)x 


2(m - n) 


sen nx eos nx dx = 


sen 2 nx 


sen mx eos nx dx = 


2n 

eos (m - n)x 
2(m - n) 


+ 


sen (m + n)x 
2(m + n) 


sen (m + n)x 
2(m + n) 


eos (m + n)x 
2(m + n) 


para m ^ n 


para m * n 


param ^ n 


ALGUNAS UNIDADES Y CONSTANTES 


Cantidad 

Unidades 

Equivalente 

Longitud 

1 metro (m) 

3.281 pies (ft) 

Masa 

1 kilogramo (kg) 

39.36 pulgadas (in) 

2.205 libras (Ib) 

Fuerza 

1 newton (N) 

35.27 onzas (oz) 

0.2248 libras fuerza (lbf) 

Par 

1 newton-metro (N.m) 

0.738 libra pie (Ib ft) 

Momento de inercia 

1 kilogramo-metro 2 (kg.m 2 ) 

23.7 libras-pie 2 (lb.ft 2 ) 

Potencia 

1 watt (W) 

0.7376 pies-libra/segundo 

Energía 

1 joules (J) 

1.341 X 10 -3 caballos de fuerza (hp) 

1 watt-segundo 

Caballo de fuerza 

lhp 

0.7376 pies-libra 

2.778 X 10" 7 kilowatt-hora (kWh) 
746 watts 

Flujo magnético 

1 weber (Wb) 

10 8 maxwells o líneas 

Densidad de flujo 

1 tesla (T) 

(L weber/metro 2 Wb/m 2 ) 

magnético 


10 4 gauss 

Intensidad de campo 
magnético 

1 ampere-vuelta/metro 

1.257 X ^oersted 

Permeabilidad del 

(At/m) 


espacio vacío 

p, 0 = 4tt X 10 7 H/m 
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Los fundamentos de la electrónica de potencia están bien estable- _ 
cidos, y no cambian con rapidez. Sin embargo, las características 
de los dispositivos mejoran de mañera continua y se van agregando 
nuevos diseños. 

En concordancia con lo anterior, esta tercera edición va dirigida a 
un curso de electrónica de potencia y de convertidores estáticos 
para estudiantes de licenciatura, tanto principiantes como avan¬ 
zados. También se puede usar como texto para graduados y 
como libro de referencia para ingenieros en el campo del 
diseño electrónico. 

En los apéndices de la obra se incluyen temas como circuitos trifá¬ 
sicos, circuitos magnéticos, funciones de conmutación de conver¬ 
tidores, análisis de transitorios en cd y análisis de Fourier. Además 
de que ha sido-revisada completamente, la presente obra ahora 
incluye tres nuevos capítulos: Inversores multinivel, Sistemas flexi¬ 
bles deMxansmisión de ca y Circuitos excitadores de compuerta'. 
Asimismo, integra herramientasñae software estándar de la indus¬ 
tria, como SPICE y MathCad. 
































